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Introduzione
Il continuo sviluppo dell’elettronica nel campo dei sensori MEMS (Micro-Electro-
Mechanical System) e delle tecniche di misura impedenziometriche hanno richiesto
per il loro impiego amplificatori da strumentazione sempre più performanti.
Gli amplificatori da strumentazione (In-Amp) a CMOS si prestano molto bene a
questo scopo grazie alle loro caratteristiche di amplificazione differenziale elevata ed
affidabile, alta impedenza d’ingresso e alto CMRR. Il loro basso consumo e la pos-
sibilità di miniaturizzazione, li rendono adatti ad essere inseriti in sistemi portabili.
La tensione in uscita di un’ampia classe di sensori MEMS è differenziale, dell’ordine
del mV e con una banda passante che va dalla continua a poche centinaia di Hz. Al
fine di mantenere non degradare la risoluzione intrinseca del sensore, l’amplificatore
da strumentazione deve essere progettato con basso rumore e basso offset, specifiche
difficilmente raggiungibili con amplificatori a CMOS tempo continui, a causa della
presenza di elevati livelli di rumore flicker e caratteristiche di matching inferiori
rispetto ai processi bipolari.
Nell’amplificatore da strumentazione, oggetto di questa tesi, per ridurre l’offset e
la componente flicker del rumore si è ricorsi alla tecnica della modulazione chopper
dato il suo ottimo compromesso tra prestazioni e consumo di potenza.
Per l’implementazione di questa tecnica è necessario utilizzare un filtro passa-basso
d’uscita poco rumoroso e con bassa frequenza di taglio, caratteristiche che lo ren-
dono difficilmente realizzabile in modo integrato. Per risolvere questo problema è
stato utilizzato un filtro Gm-C che unisce la funzione di amplificazione a quella di
filtraggio, opportunamento modificato per realizzare contemporaneamente la mo-
dulazione chopper.
La peculiarità dell’amplificatore da strumentazione proposto, ottenuta con un me-
todo innovativo, è quella di lavorare con tensioni d’ingresso che hanno una dinamica
railt-to-rail.
Il dispositivo è stato progettato facendo riferimento alla tecnologia CMOS UMC a
0.18 µm (n-well, single poly, 6 metals) e le relative prestazioni sono state valutate
tramite accurate simulazioni elettriche.
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Nel primo capitolo sono illustrati brevemente i parametri che compongono un
sensore impedenziometrico. In seguito è mostrata la tecnica di impedenziometria-
elettrochimica e alcune delle relative possibili applicazioni nel campo biomedico.
Nel secondo capitolo sono illustrate varie tipologie di amplificatori da strumen-
tazione, con particolare enfasi per le topologie di tipo fully differential, mettendone
in evidenza le caratteristiche di funzionamento.
Nel terzo capitolo sono illustrati i requisiti dell’amplificatore da strumentazione
progettato, il relativo schema a blocchi e la motivazione dell’architettura utilizza-
ta. A seguire è presente una descrizione dettagliata di ciascun blocco che compone
l’amplificatore, con particolare attenzione dedicata al preamplificatore.
Nel quarto ed ultimo capitolo sono illustrati ed analizzati i risultati relativi alle
simulazioni elettriche effettuate sull’amplificatore da strumentazione in ambiente
Cadence - Virtuoso mettendo in evidenza, attraverso una serie di grafici, le presta-
zioni ottenute. Nelle conclusioni sono infine riassunti i punti principali del lavoro e
indicati i possibili sviluppi futuri.
Capitolo 1
L’impedenziometria e le sue
applicazioni
L’impedenziometria, o IS (Impedance Spectroscopy), è una tecnica che consente di
misurare l’impedenza di un DUT (Device Under Test) al variare della frequenza.
Questa tecnica si applica a quei sensori che variano la loro impedenza in funzione di
una particolare grandezza fisica. Questi ultimi possono essere schematizzati tramite
diversi circuiti a parametri concentrati, partendo da modelli molto semplici, compo-
sti da una resistenza o da un condensatore, arrivando fino a modelli più complessi,
composti da resistenze e condensatori opportunamente collegati [4]. Alcuni esempi
sono mostrati in figura 1.1.
Figura 1.1: Varie schematizzazioni (a due e tre elementi) di un sensore.
Da queste schematizzazioni si possono calcolare quindi le impedenze, dipen-
denti dalla frequenza, associate al sensore. Nel caso in cui si possa utilizzare la
schematizzazione di figura 1.1.c, si ha:
Z(jw) =
(
Rsp +
Rp
1 + w2C2pR2p
)
− j wCpR
2
p
1 + w2C2pR2p
(1.1)
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Che può essere scritta:
Z(jw) = REQ(w) +
1
1 + jwCEQ(w)
(1.2)
REQ = Rsp +
Rp
1 + w2τ2 (1.3)
CEQ =
1 + w2τ2
w2τRp
(1.4)
Con:
τ = CpRp (1.5)
Si può quindi eguagliare questa schematizzazione a tre elementi ad una a due. A
questo punto si misurano con un impedenzimetro REQ e CEQ alle pulsazioni w1 ed
w2, ottenendo quattro valori chiamati: R1, R2, C1 e C2. Sostituendo questi valori
nelle equazioni 1.3 e 1.4, si calcolano le grandezze incognite:
τ =
√
w21C1 − w22C2
w21w
2
2(C2 − C1)
(1.6)
Rp = (R1 −R2) · [1 + (w
2
1 + w22)τ2 + w21w22τ4]
τ2(w22 − w21)
(1.7)
Rsp = R1 − Rp1 + w21τ2
(1.8)
Cp =
τ
Rp
(1.9)
1.1 Per sensori elettrochimici
1.1.1 Electrochemical Impedance Spectroscopy
Una importante applicazione della tecnica impedenziometrica è la cosiddetta EIS
(Electrochemical Impedance Spectroscopy) con la quale vengono letti sensori di tipo
elettrochimico. Questi sensori sono sensibili alla concentrazione di una determinata
specie chimica all’interno di una miscela di gas o in soluzioni liquide.
Solitamente, i sensori di specie gassose, sono composti da due elettrodi (uno di
Sensing e uno di Reference) immersi in una soluzione elettrolitica e posti in mem-
brane semipermeabili. Il gas da rilevare innesca reazioni di ossido riduzione con
la superficie degli elettrodi, cambiandone le proprietà elettriche. Per aumentare la
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precisione e risoluzione di questi sensori, di solito si aggiunge un terzo elettrodo,
detto di Counting. Questo tipo di sensori hanno un piccolissimo consumo di energia,
ma presentano notevoli svantaggi:
• Le reazioni all’interno del sensore modificano la struttura chimica degli elet-
trodi causando una variazione della sensibilità in caso di uso prolungato ridu-
cendone la vita media.
• Se il gas è presente in piccola concentrazione, le reazioni di ossido riduzione
rallentano, aumentando il tempo di risposta del sensore.
• Basse temperatura e umidità possono variare notevolmente le prestazioni del
sensore.
Le relazioni elettrochimiche tra elettrodo e miscela di gas possono essere molto
complesse e dipendono dalle condizioni di lavoro. La misura dell’impedenza del
sensore elettrochimico ci fornisce, in modo più semplice e nelle condizioni di lavoro
in cui è sottoposto, buone informazioni sul comportamento della grandezza da mi-
surare. Per questa misura ci si può ricondurre ad una schematizzazione del sensore
come quella vista in figura 1.1, valida in stato stazionario e sotto ipotesi di linearità,
generalmente verificata per piccoli segnali.
Per misurare una qualsiasi impedenza complessa Z(f) (o la sua ammettenza Y (f)),
si può sottoporla ad uno stimolo in tensione sinusoidale Vs(f), misurando la corrente
I(f) che la attraversa e calcolandone il rapporto:
Y (f) = I(f)
Vs(f)
(1.10)
Un possibile metodo per effettuare questo tipo di misura [5] è quello riportato
in figura 1.2.
Figura 1.2: Schema di un possibile sistema per la misura impedenziometrica.
Il DUT è collegato tra i punti A e B, sul punto A è presente una tensione com-
posta da una componente in DC e una sinusoide Vs(f) mentre il nodo B è connesso
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alla massa virtuale del TIA (TransImpedance Amplifier). Con questa soluzione è
possibile misurare il valore dell’impedenza (o dell’ammettenza) in funzione sia della
frequenza che della tensione continua di polarizzazione. Il TIA svolge le funzioni
fondamentali di:
• Convertire il segnale di corrente in tensione
• Amplificarlo
• Adattarlo alla dinamica di ingresso dell’ADC (Analog to Digital Converter)
Il segnale in uscita dal TIA viene digitalizzato dall’ADC e poi moltiplicato per
due sinusoidi, una in fase con Vs(f) e l’altra in quadratura, generate a partire da
un LO (Local Oscillator) con l’ausilio di un blocco sfasatore di 90◦. I due filtri LP
(Low Pass) resistuiscono praticamente solo le componenti continue dei segnali in
uscita dai moltiplicatori. VI e VQ risultano proporzionali al valore delle componenti
in fase e in quadratura della tensione prodotta dal TIA. Per il calcolo del valore
dell’ammettenza, si può procedere come segue:
|Y (f)| =
√
V 2I (f) + V 2Q(f)
|Vs(f)| · |H1(f)| (1.11)
θ(f) = arctan
(VQ(f)
VI(f)
)
(1.12)
Con |Y (f)| il modulo dell’ammettenza, θ(f) la fase e H1(f) la funzione di trasferi-
mento che lega la tensione in ingresso all’ADC con I(f).
A questo punto si può misurare Y (f) per diverse frequenze (e tensioni di polarizza-
zione) per ottenere l’andamento dell’impedenza caratteristica del sensore.
1.1.2 Applicazioni Biomediche
Nel campo della biomedica si utilizzano spesso sensori elettrochimici (o bio-elettrici)
che vengono letti mediante la tecnica della BIS (Bio Impedance Spectroscopy), con
la quale si possono valutare le condizioni di alcuni tipi di tessuti biologici, che
forniscono informazioni importanti ai fini di una diagnosi clinica.
Un esempio di applicazione è quello in cui la tecnica BIS è usata per il rilevamento
di una possibile ischemia [3] in soggetti a rischio. L’ischemia è una carenza di
sangue che si verifica quando il flusso sanguigno ad un organo viene interrotto o
notevolmente diminuito.
Esistono vari metodi per la diagnosi, che si dividono in diretti ed indiretti.
1.1 Per sensori elettrochimici 7
Metodi indiretti: Effetto Doppler, Laser Doppler, angioscopia ed altri. L’inter-
pretazione dei risultati è soggettiva e richiede personale molto qualificato;
inoltre alcune di queste tecniche possono risultare invasive.
Metodi diretti: Analisi del pH, MRI (Magnetic Resonance Imaging) ed altri. So-
no metodi che rilevano direttamente un’ischemia e l’interpretazione dei relativi
risultati non è più soggettiva, anche se richiedono comunque personale alta-
mente qualificato. Molto di questi metodi sono invasivi oppure molto costosi,
come l’MRI.
Per effettuare misure impedenziometriche di ischemia, si schematizza il tessuto
da analizzare con un modello R-C del tipo di quelli visti ad inizio capitolo. La
carenza di sangue varia l’impedenza equivalente del tessuto in analisi, ma sfortu-
natamente la relazione che lega impedenza ed ischemia risulta dipendente dalla
frequenza: sono pertanto necessarie misure a varie frequenze.
Figura 1.3: Andamento del modulo dell’impedenza del tessuto, in funzione della frequenza
a diversi intervalli temporali.
Questo metodo comporta numerosi vantaggi:
• Attrezzatura di misura relativamente semplice
• Risultati praticamente istantanei
• Stabilità delle misure nel tempo
• Quantificazione del fenomeno

Capitolo 2
Amplificatori da
strumentazione: topologie
tipiche
2.1 Definizione
Un amplificatore si definisce da strumentazione, o IA (Instrumentation Amplifier),
se soddisfa i seguenti requisiti:
• Guadagno di modo differenziale preciso
• Alta impedenza di ingresso
• Alto CMRR (Common Mode Rejection Ratio)
Queste caratteristiche lo rendono un’ottimo strumento per la lettura di biopo-
tenziali e sensori di vario genere, anche di tipo MEMS (Micro Electro-Mechanical
System). Alcuni tipi di sensori forniscono segnali di uscita di tipo differenziale e
possono essere eleborati da sistemi Fully-Differential, che presentano notevoli van-
taggi (maggiore CMRR, migliore reiezione ai disturbi e semplificazione nell’utilizzo
della modulazione chopper) rispetto a quelli Single-Ended.
2.2 Fully Differential
Un sistema si definisce FD (Fully-Differential) se tutti i segnali (quindi, in un ampli-
ficatore, ingresso e uscita) sono differenziali, cioè non sono più rappresentati da un
unico potenziale, ma bensì dalla differenza di due, ciascuno dei quali varia in modo
simmetrico rispetto ad un particolare valore detto tensione di modo comune o VCM
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(Voltage Common Mode). In figura 2.1 sono illustrati, in modo schematizzato, dei
blocchi SE (Single-Ended) e FD.
Figura 2.1: a) Sistema SE, b) Sistema FD
Ogni blocco FD ha un modo comune di uscita VCMO, che deve essere mantenu-
to il più possibile costante per il corretto funzionamento del circuito. É necessario
quindi che ogni blocco abbia un circuito di controllo del modo comune.
I sistemi FD presentano prestazioni migliori rispetto a quelli SE, raggruppabili in
tre principali caratteristiche [3]: migliore immunità ai disturbi, maggiore dinamica
del segnale e linearità.
Disturbi sul terminale di riferimento: in tutti i sistemi SE il terminale di ri-
ferimento è il GND che è anche un terminale dell’alimentazione. Il percorso
del GND, da un blocco ad un altro, non è ideale ed ha quindi associata una
impedenza che è percorsa dalle correnti di alimentazione; quindi la tensione
del terminale di riferimento cambierà da punto a punto. Il tutto è schematiz-
zabile come in figura 2.2.
Figura 2.2: Schematizzazione della caduta di potenziale dovuta a ZGND per sistemi SE.
A causa di ZGND e IGND la tensione Vib differisce da Vua, come invece si
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avrebbe in condizioni di idealità. In formule:
Vib = Vua − ZGNDIGND (2.1)
É da notare che, se il GND è a comune con un circuito digitale che lavora
a frequenze molto elevate, basta una piccola componente induttiva di ZGND
per ottenere un disturbo consistente.
Figura 2.3: Schematizzazione della caduta di potenziale dovuta a ZGND per sistemi FD.
Per sistemi FD ciò che accade è schematizzato in figura 2.3.
Vib+ = Vua+ − ZGNDIGND (2.2)
Vib− = Vua− − ZGNDIGND (2.3)
Vib = Vib+ − Vib− = Vua+ − Vua− (2.4)
Dalla equazione 2.4 si evince che questo disturbo non va ad inficiare il valore
di Vib, contrariamente a quanto accade nel caso SE. Ciò è dovuto al fatto che
questo disturbo è a modo comune e viene cancellato dal CMRR dell’architet-
tura FD che è tipicamente maggiore rispetto all’architettura SE, anche ad alte
frequenze, grazie alla maggiore simmetria.
Disturbi sulle linee di alimentazione: Le stesse osservazioni si possono fare per
le linee di alimentazione, con la differenza che il parametro che definisce la
capacità di reiettare le variazioni della tensione di alimentazione si definisce
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PSRR (Power Supply Ripple Rejection). Anche in questo caso per circuiti FD
risulta molto più elevato che nel caso SE, anche alle alte frequenze.
Accoppiamenti capacitivi con linee sottoposte a variazioni di tensione ad alta frequenza:
Le tensioni su una particolare linea possono risentire di accoppiamenti capa-
citivi con ad altre linee. Si può descrivere questa situazione come illustrato in
figura2.4.
Figura 2.4: Schematizzazione dell’accoppiamento capacitivo tramite una capacità parassita
Cp.
La componente di disturbo sulla tensione di ingresso Vib vale:
Vib = Vua = Vdisturbo · ZoutA ‖ ZinB(ZoutA ‖ ZinB) + Zc (2.5)
Con Zc = 1jwCp . Da queste formule si nota che questo fenomeno è direttamente
proporzionale al valore di ZoutA ‖ ZinB e alla frequenza. Nei circuiti integrati,
nella maggior parte dei casi, non si può ne schermare le due linee ne allontarle
molto, pertanto si utilizzando altre tecniche per diminuire l’accoppiamento
tra linee. Una tecnica è quella di prestare attenzione in fase di layout del
circuito al fine di renderlo il più simmetrico possibile. Così facendo questo
tipo di disturbo si può considerare a modo comune ed essere pertanto reiettato
dall’alto CMRR intrinseco delle strutture FD. L’accoppiamento tra segnali si
verifica soprattutto su linee lunghe e parallele; in tal caso si cerca di intrecciarle
utilizzando due strati di metal adiacenti, come mostrato in figura 2.5.
Figura 2.5: Schematizzazione di un possibile intreccio di metal. Linea continua: metal 1,
linea discontinua: metal 2.
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Rumore di substrato: Il substrato di un circuito integrato si può schematizzare
come una rete di resistenze, quindi se una corrente lo attraversa si genera una
caduta di potenziale che vanifica l’ipotesi di equipotenzialità del substrato.
Inoltre, la giunzione drain-sub (o source-sub) si può schematizzare con una
capacità parassita. Queste non idealità portano a due tipi di problemi:
• Accoppiamento capacitivo tra MOS vicini
• Variazione della tensione di soglia per effetto Body dei MOS sottoposti
a rumore di substrato
Questo tipo di rumore è proporzionale all’intensità e alla frequenza con la
quale variano le tensioni di drain (o source) ed è quindi maggiore nei circuiti
digitali. Se il sistema è composto da una parte digitale e una analogica si
cerca di separarle. Se questo non è possibile, un modo per ridurre il rumore
di substrato può essere quello di utilizzare wafer con uno strato epitassiale p−
(da usare come bulk) cresciuto su uno strato p+.
Anche in questo caso una elevata simmetria, in fase di layout, permette di
considerare il rumore di substrato praticamente a modo comune.
Dinamica: Per dinamica di un segnale si considera la differenza tra le tensioni
massime e minime che esso può assumere, rispettivamente chiamate VMAX
e VMIN . Per un segnale SE, nel caso migliore, valgono VDD e 0, per una
dinamica di:
Dinamica = VMAX − VMIN = VDD (2.6)
Per un circuito FD, nel caso migliore, invece la VMAX si avrà quando V+ =
VDD e V− = 0, cioè VMAX = VDD, mentre la VMIN quando V+ = 0 e V− =
VDD cioè VMIN = −VDD, per una dinamica di:
Dinamica = VMAX − VMIN = 2VDD (2.7)
Che è il doppio rispetto al caso SE.
Linearità: Nel caso di un circuito FD si osserva che, in condizioni nominali, la
funzione che lega tensione di uscita (VOUT ) e tensione di ingresso (VIN ) è
simmetrica, cioè:
VOUT (−VIN ) = −VOUT (VIN ) (2.8)
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Si può dimostrare che, come conseguenza di questa proprietà, in risposta ad
uno stimolo sinusoidale l’uscita presenterà solo armoniche dispari. Nel caso SE
invece si otterranno sia armoniche pari che dispari, provocando generalmente
una distorsione maggiore.
2.3 Differenti architetture
Esistono moltisssime architetture per la realizzazione di IA, alcune delle quali verra-
no descritte nei paragrafi successivi. A seguito dei vantaggi illustrati nel paragrafo
precedente, tutte le tipologie di Amplificatori da Strumentazione saranno descritte
in versione FD.
2.3.1 Architettura a tre Amplificatori Operazionali
Lo schema di un amplificatore da strumentazione a tre operazionali è mostrata in
figura 2.6
Figura 2.6: IA a tre Amplificatori Operazionali.
Supponendo valido il corto circuito virtuale, la resistenza RG è sottoposta al
potenziale Vin1, quindi:
IG =
Vin
RG
(2.9)
Questa corrente scorre anche nelle due resistenze R1; si può calcolare V1:
V1 = IG(2R1 +RG) = Vin(1 +
2R1
RG
) (2.10)
1 Vin = Vin+ − Vin− e Vout = Vout+ − Vout−. Questa notazione sarà usata anche in seguito.
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Vout = −V1R3
R2
(2.11)
Sostituendo V1 nella 2.10 si ottiene:
Vout
Vin
= −R3
R2
(1 + 2R1
RG
) (2.12)
Questa soluzione presenta un’ottima linearità, alta impedenza di ingresso ed è
facile da implementare, perchè basta collegare oppurtamente operazionali e resisten-
ze. Tuttavia se si opera in questo modo il circuito risultante non sarà ottimizzato
né per i consumi né per l’ingombro. Per ottenere una dinamica rail to rail dell’in-
tero IA è necessario che lo sia ciascun operazionale. Infine questa architettura non
permette di raggiungere elevati valori di CMRR.
2.3.2 Architettura Current Feedback
L’architettura Current Feedback è mostrata in figura 2.7. I blocchi denominati Gm
sono dei transconduttori, ovvero circuiti nei quali la corrente di uscita è direttamente
proporzionale alla tensione in ingresso tramite il parametro Gm.
Figura 2.7: IA Current Feedback.
Se è valida l’ipotesi di corto circuito virtuale per l’amplificatore operazionale A,
allora la corrente Iint è uguale a 0:
Iint = Iin + Ifb = Gm1Vin −Gm2Vfb = 0 (2.13)
Con:
Vfb = Vout · R2
R1 +R2 +R3
(2.14)
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Sostituendo Vfb nella 2.13, si ottiene:
Vout = Vin · Gm1
Gm2
· R1 +R2 +R3
R2
(2.15)
Se Gm1 = Gm2
Vout
Vin
= R1 +R2 +R3
R2
(2.16)
Si possono raggiungere alte impedenze di ingresso e buoni valori di CMRR. Tut-
tavia il principale problema è il mismatch dei due Gm, che si traduce in un errore
sul guadagno. Ottenere dinamiche rail-to-rail e accuratezza di guadagno diventa
molto difficile perché una eventuale variazione del modo comune di ingresso influen-
zerebbe Gm1 mentre Gm2 rimarrebbe costante in quanto il relativo transconduttore
lavora a modo comune d’ingresso costante (pari al modo comune d’uscita). Questo
tipo di problema è risentito in molte tipologie di amplificatore in cui è presente
una reazione di corrente; tuttavia si possono implementare tecniche per ridurne gli
effetti.
2.3.3 Architettura a Current Conveyor
Questo tipo di architettura è mostrata in figura 2.8
Figura 2.8: IA a Current Conveyor.
Il comportamente di un CC (Current Conveyor), in questo caso di seconda
generazione (CCII), può essere espresso in forma matriciale:
iy
vx
iz
 =

0 0 0
1 0 0
0 1 0


vy
ix
vz

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ovvero: VX = VY , IY = 0 e IZ = IX .
Sotto queste condizioni su può scrivere la corrente che scorre in R1 come:
IR1 =
Vin
R1
(2.17)
Questa corrente deve essere uguale a quella che scorre in R2, generando una
Vout:
Vout = R2 · IR2 = R2 · IR1 = Vin · R2
R1
(2.18)
Per cui l’amplificazione risulta:
Vout
Vin
= R2
R1
(2.19)
Questo tipo di amplificatore normalmente non è rail to rail in ingresso. Per
ovviare a questo problema si usano particolari tipi di CC, molto più complessi che
spesso, ad una attenta analisi, risultano equivalenti a circuiti utilizzanti architetture
tradizionali.
Per un breve approfondimento sui CC si rimanda all’appendice B.
2.3.4 Architettura con Stabilizzazione Chopper
Questa architettura viene spesso utilizzata per l’amplificazione di segnali differen-
ziali molto piccoli e con bande che vanno dalla DC a poche centinaia di Hertz, come
nel caso di alcuni sensori MEMS. In queste condizioni un aplificatore da strumenta-
zione è sottoposto ad un considerevole rumore flicker e offset (come schematizzato
in figura 2.9), che ne peggiorano la risoluzione e la precisione.
Figura 2.9: Densità spettrale di potenza di rumore per un amplificatore a MOS. La delta
di Dirac rossa rappresenta l’offset.
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Con le architetture viste fino ad ora l’unica soluzione per contrastare il rumore
flicker e ridurre l’offset sarebbe quella di aumentare notevolmente le dimensioni dei
MOS interessati.
Un altro approccio è quello di utilizzare tecniche dinamiche per la riduzione di offset
e flicker come la Correlated Double Sampling (CDS) e la Modulazione a Stabilizza-
zione Chopper (CHS). La CHS ha principalmente due vantaggi nei confronti della
CDS:
• Non risente del fenomeno del noise fold-over
• Il modulatore, nel caso di circuiti FD, si riduce a un semplice circuito scam-
biatore a due fili, realizzabile con degli interruttori elettronici
Il principio di funzionamento di un amplificatore da strumentazione con CHS è
mostrato nello schema di figura 2.10.
Figura 2.10: Architettura con CHS.
In figura 2.11 è rappresentato schematicamente il funzionamento dei blocchi
modulatori, composti da interruttori elettronici comandati da un’onda quadra con
duty cicle del 50% alla frequenza fchop.
Figura 2.11: Commutazione delle uscite dei modulatori al variare della fase del segnale
di chopper: a) durante Φ1 e b) durante Φ2.
Durante la fase Φ1 le uscite sono collegate agli ingressi in modalità diretta, men-
tre in fase Φ2 sono commutate. Per un circuito FD equivale alla moltiplicazione
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della componente differenziale per un onda quadra di valore +1 e −1.
In questa architettura il segnale di ingresso viene modulato da S1 alla frequenza
fchop e demodulato da S2 in banda base. L’offset e il rumore a bassa frequenza,
dovuti all’amplificatore A, sono modulati da S2 che li trasla in alta frequenza e ven-
gono eliminati dal filtro LPF (Low Pass Filter) di uscita. Il filtro va realizzato con
una frequenza di taglio tale da garantire che passi solo il segnale a bassa frequenza
e non le componenti spurie dovute alla modulazione (ripple).
La frequenza di chopper va scelta sufficientemente superiore a quella di taglio del
filtro affinchè quest’ultimo reietti il rumore flicker modulato, ma non può essere
nemmeno troppo elevata, altrimenti si ottiene un incremento dell’offset all’iniezio-
ne di carica periodica da parte del modulatore. L’amplificatore A deve avere una
banda passante tale da amplificare il segnale presente al suo ingresso con la minima
distorsione.
L’amplificazione relativa ad A non può essere troppo elevata, per evitarne la satu-
razione, per cui il contributo al rumore e all’offset del sistema dovuto al filtro LPF
non è trascurabile, che sommato all’esigenza di una frequenza di taglio bassa, fa
si che l’LPF necessiti di molta area sul chip o di ingombranti componenti esterni.
Infine si può notare che la banda del segnale di ingresso è limitata dalla frequenza
di taglio del filtro di uscita.

Capitolo 3
Descrizione dell’amplificatore
da strumentazione proposto
3.1 Requisiti dell’amplificatore da strumentazione
L’argomento di questa tesi è il progetto di un amplificatore da strumentazione, da
realizzare con il processo CMOS UMC a 0.18 µm (n-well, single poly, 6 metals) con
le seguenti specifiche di funzionamento:
• Amplificazione differenziale affidabile (fissata ad valore pari a 200)
• Alimentazione da 1.5 a 3.3 V
• Banda passante estesa fino alla continua
• Dinamica d’ingresso di modo comune Rail-to-Rail e con guadagno il più pos-
sibile indipendente dalla tensione di modo comune
• Modo comune del segnale d’ingresso variabile nel tempo
• Dinamica d’uscita Rail-to-Rail
• Densità di rumore equivalente di tensione riportata in ingresso uguale o infe-
riore a 40 nV/
√
Hz in tutta la banda passante, con frequenza di corner per il
rumore flicker inferiore a 1 Hz
• Bassa tensione di offset (inferiore ai 10 µV)
3.2 Scelta della tecnica CHS
Per segnali d’ingresso con banda di poche centinaia di Hz, è molto difficile raggiun-
gere bassi livelli di rumore con tecniche tempo continue, a causa della forte compo-
nente di rumore flicker intrinsecamente presente nei circuiti a CMOS. Si è scelto di
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utilizzare la tecnica di riduzione del rumore Chopper Stabilization (CHS) illustrata
nel paragrafo 2.3.4 che, rispetto ad altre tecniche, non risente del fenomeno del noise
fold-over. Per quanto riguarda l’architettura generale dell’amplificatore, si è deciso
di utilizzare una struttura Fully-Differential, la quale, in virtù delle sue carateristi-
che di simmetria, permette una più semplice implementazione del demodulatore. In
figura 3.1 è riportato lo schema a blocchi di un Amplificatore da Strumentazione
con CHS per sistemi Fully Differential.
Figura 3.1: Schema a blocchi dell’IA con CHS per sistemi FD. Si sono le matrici di
scambio che effettuano la modulazione, AD un amplificatore differenziale e LPF un filtro
passa basso
La figura 3.2 mostra l’effetto della modulazione CHS sul segnale d’ingresso nel
dominio della frequenza.
I modulatori S1 ed S2 si possono considerare come dei moltiplicatori della com-
ponente differenziale della tensione d’ingresso per un segnale ad onda quadra di
ampiezza +1 e -1 la cui Trasformata di Fourier presenta, nel suo spettro, solo ar-
moniche dispari della frequenza di chopper.
La componente a modo comune non viene modulata, perchè il modulatore effettua
uno scambio tra due terminali che però hanno lo stesso potenziale VCM e quindi le
uscite sono uguali agli ingressi.
Il segnale d’ingresso viene modulato da S1, cioè replicato infinite volte alle frequen-
ze kfchop per ogni k dispari e moltiplicato per un coefficiente Ck. Successivamente
viene amplificato da AD e poi demodulato da S2. Nella demodulazione con S2 il
segnale spostato alla frequenza kfchop ritorna in banda base moltiplicato per il coef-
ficiente C−k. Si può dimostrare che i coefficienti C−k e Ck sono complessi coniugati,
cioè:
C−k = C∗k (3.1)
Da questa relazione si può scrivere per la tensione d’uscita:
Vout(f) =
∞∑
k=−∞
Vin(f)CkADC−k = Vin(f)AD
∞∑
k=−∞
|Ck|2 (3.2)
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Figura 3.2: Rappresentazione schematica della modulazione, amplificazione e
demodulazione del segnale d’ingresso.
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Se il modulatore è ad onda quadra:
∞∑
k=−∞
|Ck|2 = 1 (3.3)
Allora la tensione d’uscita vale:
Vout(f) = ADVin(f) (3.4)
Quindi la modulazione chopper non ha avuto effetti sull’amplificazione del se-
gnale.
Vediamo cosa succede alla tensione di rumore introdotta dall’amplificatore AD.
Questa tensione, essendo generata all’ingresso dell’amplificatore, non subisce la mo-
dulazione da parte di S1, ma incontra solo S2 che si comporta, nei suoi confronti,
da modulatore. La modulazione del rumore si può rappresentare schematicamente
come in figura 3.3.
Figura 3.3: Rappresentazione schematica dell’amplificazione e modulazione della densità
spettrale di potenza del rumore relativo ad AD.
La tensione di rumore viene amplificata da AD, poi S2 la replica in frequenza
un numero infinito di volte. Le repliche sono centrate su kfchop per ogni k dispari
e moltiplicate per un coefficiente Ck. Se fchop  fk la PSD (Densità Spettrale di
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Potenza) di rumore in banda base è data da:
SV out(f) = A2D
∞∑
k=−∞
|Ck|2SBB (3.5)
SV out(f) = A2DSBB (3.6)
A questo punto si calcola la PSD del rumore in banda base riportato in ingresso
(RTI: Referred to The Input) dividendo SV out per A2D:
SV n−RTI(f) = SBB (3.7)
Con il filtro LPF d’uscita si può eliminare tutto il rumore fuori dalla banda base
utilizzando una frequenza di taglio fh minore di fchop; si noti che fh limita anche la
banda del segnale d’ingresso.
Tutte queste considerazioni sono state fatte nell’ipotesi che l’amplificatore AD abbia
banda infinita, ma naturalmente questa ipotesi non è mai verificata. Chiamando BA
la banda dell’amplificatore, solo le componenti modulate alle frequenze kfchop < BA
vengono amplificate, quindi la sommatoria deve essere fatta solo su N = BAkfchop :
N∑
k=−N
|Ck|2 ' a < 1 (3.8)
Quindi, per quanto riguarda il segnale d’uscita dovuto al segnale utile:
Vout(f) = AD
N∑
k=−N
|Ck|2Vin(f) = aADVin(f) (3.9)
Ovvero si ha una amplificazione leggermente minore di AD, mentre per il contributo
RTI del rumore si ottiene:
SV n−RTI(f) =
A2D
∑N
k=−N |Ck|2SBB
(aAD)2
= aSBB
a2
(3.10)
SV n−RTI(f) =
SBB
a
(3.11)
Da ciò si evince che il rumore riportato in ingresso è leggermente maggiore ri-
spetto al caso ideale in cui BA →∞. Si noti che a è inversamente proporzionale a
BA e quindi per ridurre questi problemi si può aumentare BA in fase progettuale.
La scelta della frequenza di Chopper è fondamentale perché aumentandola ci si può
spostare a frequenze per cui la componente di rumore flicker è bassa, ma non si può
nemmeno aumentare troppo, altrimenti l’iniezione periodica di carica da parte dei
modulatori Chopper provoca un aumento dell’offset del sistema. Nel caso in esame
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si è scelto fchop=20 KHz. Per eliminare il ripple dovuto alla modulazione è neces-
sitario un filtro LPF in uscita con frequenza di taglio bassa, nell’ordine del KHz
vista la fchop scelta. Dato il limitato guadagno dello stadio di amplificazione AD
(per evitare la saturazione dell’uscita) il filtro LPF contribuisce, significativamente,
al rumore riportato in ingresso e pertanto dovrà essere progettato per essere poco
rumoroso. Le caratteristiche di bassa frequenza di taglio e basso rumore, rendono il
filtro realizzabile in modo integrato solo a patto di utilizzare molta area su silicio o
di ricorrere a ingombrante componentistica esterna. Visto che la tendenza attuale è
quella di non utilizzare componenti esterni e di ridurre il più possibile la dimensione
dei chip, ciò non è accettabile.
Per risolvere questo problema si è trasferita la funzione di filtraggio all’amplificatore
Chopper stesso. In questo modo alcuni degli elementi attivi del filtro sono soggetti
a modulazione Chopper e quindi i loro requisiti in termini di rumore a bassa fre-
quenza e offset sono notevolmente ridotti. A tale scopo si possono usare filtri Gm-C
che uniscono la funzione di amplificazione a quella di filtraggio e possono essere
modificati per implementare la modulazione Chopper (si veda paragrafo 3.6.2).
3.3 Descrizione Architetturale
Il circuito di partenza è un filtro Gm-C del primo ordine modificato per avere
un’amplificazione A0 = 200, imposta tramite il blocco di retroazione β.
Un possibile schema a blocchi di circuito reazionato con funzione di amplificazione
e filtraggio, a partire da un integratore Gm-C con pulsazione di transizione w2 e da
un preamplificatore A11, è mostrato in figura 3.4.
Figura 3.4: Schema a blocchi dell’IA.
Dallo schema a blocchi si può scrivere:
Vout = (Vin − βVout) ·A1 · ω2
s
(3.12)
Vout(1 + βA1
ω2
s
) = Vin ·A1 · ω2
s
(3.13)
1La giustificazione dell’aggiunta di A1 sarà data in seguito
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HLP (s) =
Vout
Vin
=
A1 · ω2s
(1 + βA1 ω2s )
(3.14)
HLP (s) =
A1ω2
(s+ βA1ω2)
(3.15)
La pulsazione di taglio dell’intero sistema vale dunque:
ωP = βA1ω2 (3.16)
Avendo dimensionato A1 = 1β , sostituendolo nella 3.16 si ottiene:
wp = w2 (3.17)
Il guadagno in continua A0 vale:
A0 =
1
β
(3.18)
Si può riscrive l’intera funzione di trasferimento come:
HLP (s) =
A0
(1 + sωp )
(3.19)
Il comportamento totale del circuito risulta quello di un filtro passa del primo
ordine. Si sono dimensionati: A0 = 1β = 200 e fp =
ωP
2pi =1 kHz.
Supponendo che il rumore del blocco β sia trascurabile, le altre sorgenti di rumore
sono il preamplificatore A1 e il Gm-C. Lo schema a blocchi relativo al circuito con
l’inserimento delle fonti di rumore è mostrato in figura 3.5.
Figura 3.5: Schema a blocchi dell’amplificatore da strumentazione in presenza di rumore.
Utilizzando il principio di sovrapposizione degli effetti, valido in condizioni di
linearità, per la tensione d’uscita dovuta alla sola tensione di rumore Vn2 relativa
al filtro Gm-C, si può scrivere:
HLP2(s) =
Vout
Vn2
= ω2(s+ βA1ω2)
(3.20)
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Mentre per la tensione d’uscita dovuta alla sola Vn1 si scrive:
HLP1(s) =
Vout
Vn1
= A1ω2(s+ βA1ω2)
(3.21)
Sono entrambe funzioni di trasferimento di filtri passa basso ma con due ampli-
ficazioni in continua differenti: 1β per
Vout
Vn1
e 1 per VoutVn2 . La PSD del rumore d’uscita
vale:
SV out(f) = |HLP1(f)2|SV n1(f) + |HLP2(f)2|SV n2(f) (3.22)
Dalla formula si evince che SV out è praticamente determinato solo dal pream-
plificatore. La presenza di A1 permette di spostare il problema della progettazione
a basso rumore dell’intero sistema, dall’integratore Gm-C al preamplificatore A1.
Considerando che A1, contrariamente all’integratore Gm-C, non è caratterizzato
dalla necessità di realizzare bassi valori di Gm (legati quindi ad alti valori del rumo-
re termico), esso può essere progettato per avere un basso rumore termico d’ingresso
senza altri vincoli se non il consumo di potenza.
3.4 Schema a blocchi dell’IA
In figura 3.6 è mostrato lo schema a blocchi dell’amplificatore da strumentazione
progettato in questo lavoro di tesi.
Figura 3.6: Schema dell’amplificatore da strumentazione progettato in questo lavoro di
tesi.
Il filtro Gm-C è stato realizzato con un Op-Amp in uscita per far si che la rete
di retroazione β sia pilotata correttamente.
Come anticipato nel paragrafo precedente, la presenza di un preamplificatore
PA, è nata dalla necessità di ridurre il rumore termico riportato in ingresso dovuto
all’OTA che, essendo un transconduttore a basso Gm, risulta abbastanza elevato;
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il suo inserimento permette inoltre di ridurre l’area necessaria all’implementazio-
ne della funzione di integrazione. Nei Gm-C, dato che la frequenza a 0 dB vale
f0 = 12pi
Gm
C come mostrato in figura 3.7, per avere una f0 bassa senza un valore
troppo elevato di C si deve dimensionare l’OTA con un basso Gm.
Figura 3.7: Modulo della funzione di trasferimento di un integratore Gm-C.
Si può considerare la cascata del preamplificatore e del transconduttore come
un unico transconduttore avente per Gm equivalente il prodotto A1Gm. Visto che
il valore del Gm complessivo è vincolato dalla frequenza di polo, sembrerebbe che
l’aver aggiunto un preamplificatore, e quindi il dover ridurre ulteriormente il Gm del
transconduttore, debba portare di nuovo ad un elevato rumore termico. Di seguito si
spiegherà come questo non sia in realtà vero e che preamplificare il transconduttore
porti davvero benefici.
In figura 3.8 si analizzano due realizzazioni di Gm-C.
Caso (a): l’integratore Gm-C è composto da un OTA con una capacità in deriva-
zione sull’uscita.
Caso (b): è presente in più un PA di guadagno A1. Per mantenere il rapporto
tra Iout e Vin equivalente a quello del caso (a), si dimensiona l’OTA con un
G′m = GmA1 .
Figura 3.8: Schema di un Gm-C (a) e di un Gm-C con preamplificatore (b).
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La PSD del rumore termico di corrente d’uscita nel caso (a) vale:
SIth = 4KTGmm (3.23)
Dove K è costante di Boltzmann, T è la temperatura assoluta e m è un fattore
dipendente dalla topologia dell’OTA ed è maggiore di 1.
Per ottenere la PSD di rumore termico di tensione riportato in ingresso si divide
SIth per G2m ottenendo:
SV th = 4KT
1
Gm
m (3.24)
Nel caso (a) l’area occupata sul chip per realizzare questo Gm-C, vale:
Areaa = AreaOTA +AreaC (3.25)
Areaa = kg
1
Gm
+ kcC (3.26)
In cui kg è una costante che lega l’area occupata dall’OTA al valore di 1Gm e
dipende sia dalla topologia che dalla tecnologia, kc lega l’area occupata dal conden-
satore al suo valore e dipende solo dalla tecnologia.
Considerando che GmC = ω0 si trova:
Areaa = kg
1
Gm
+ kc
Gm
ω0
(3.27)
Per calcolare kg, in modo molto approssimato, si può considerare il trans-
conduttore come se fosse un’unica coppia MOS in saturazione e scrivere il Gm
come:
Gm = µCox
Wmin
L
(VGS−Vt) = 2µCox W
2
min
2WminL
(VGS−Vt) = 2µCox W
2
min
AreaOTA
(VGS−Vt)
(3.28)
In cui µ è la mobilità dei portatori e 2WminL l’area della coppia MOS. Si è scelto
Wmin per minimizzare l’area richiesta e avere contemporaneamente un basso Gm.
Si può quindi ricavare kg:
kg = Gm AreaOTA = 2µCoxW 2min(VGS − Vt) (3.29)
Per il calcolo del G∗m che minimizza l’Areaa si deriva la 3.27 rispetto a Gm e si
3.4 Schema a blocchi dell’IA 31
pone uguale a 0, ottenendo:
−kg 1
G∗2m
+ kc
ω0
= 0 (3.30)
G∗m =
√
ω0kg
kc
(3.31)
Considerando invece il caso (b) in cui il Gm-C comprende anche un preamplifi-
catore, la PSD del rumore termico di corrente d’uscita vale:
SIth = 4KT
Gm
A1
m (3.32)
Per ottenere la PSD del rumore termico di tensione riportato in ingresso si divide
SIth per (GmA1 ·A1)2 = G2m, ottenendo:
SV th = 4KT
1
GmA1
m (3.33)
SV th in questo caso risulta A1 volte inferiore rispeto al caso (a).
L’area occupata per realizzare sul chip questo Gm-C, nel caso (b), vale:
Areab = kg
A1
Gm
+ kcC (3.34)
Anche in questo caso vale la relazione GmC = ω0:
Areab = kg
A1
Gm
+ kc
Gm
ω0
(3.35)
Per il calcolo del G∗m che minimizza l’Areab si deriva la 3.35 rispetto a Gm e si
pone uguale a 0, ottenendo:
−kg A1
G∗2m
+ kc
ω0
= 0 (3.36)
Risolvendo rispetto a G∗m:
G∗m =
√
ω0kgA1
kc
(3.37)
Sostituendo nella 3.33 Gm* a Gm ed A1* ad A1 e risolvendo rispetto a Gm*otteniamo:
G∗m =
4KTm
SV thA
∗
1
(3.38)
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Sostituendo questo valore di G∗m nella 3.37 si ha:
4KTm
SV thA
∗
1
=
√
ω0kgA∗1
kc
(3.39)
Elevando entrambi i membri al quadrato si trova:
( 4KTm
SV thA
∗
1
)2
= ω0kgA
∗
1
kc
(3.40)
Risolvendo rispetto ad A∗1 si ottiene:
A∗1 =
3
√(4KTm
SV th
)2 kc
kgω0
(3.41)
Si possono sostituire dei valori nell’equazione 3.41 per notare che A∗1, che fornisce
l’occupazione di area minima, è ben lontano dall’essere uguale a 1 che rappresenta
l’A1 equivalente del caso (a). Pertanto questa configurazione fornisce notevoli van-
taggi in termini di area occupata.
Un’altro dei requisiti dell’IA progettato è quello di avere una dinamica d’ingres-
so di modo comune variabile nel tempo e Rail-to-Rail. Per rendere ciò possibile è
necessario che il PA riesca a lavorare con segnali di modo comune di questo tipo. Il
PA, nella forma di DDA (Differential Difference Amplifier), deve avere un guadagno
il più possibile costante per tensioni di modo comune che variano dal Rail inferiore
a quello superiore (si veda paragrafo 3.6.1).
La rete del blocco β, mostrata in figura 3.9, è composta da tre resistenze connesse
in modo tale che la funzione di trasferimento tra ingresso e uscita sia:
Figura 3.9: Schema del blocco β.
Vfb = −Vout · R1
R1 + 2R2
(3.42)
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Dimensionando R1 =2 kΩ e R2 =199 kΩ, si ottiene il coefficiente β:
β = −Vfb
Vout
= 1200 (3.43)
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In questo paragrafo sono illustrati i problemi che possono alterare la precisione del
guadagno differenziale dell’IA oggetto della tesi e le possibili soluzioni.
3.5.1 Analisi dell’errore dovuto al mismatch tra porta d’ingresso e
di retroazione
Di seguito si analizza come un mismatch tra le amplificazioni della catena di azione
e quella di reazione del circuito possano generare un errore sul guadagno differen-
ziale del sistema.
Si inizia schematizzando il sistema, per il calcolo della amplificazione in continua,
come mostrato in figura 3.10.
Figura 3.10: Schematizzazione del sistema per il calcolo dell’amplificazione in continua.
Dallo schema a blocchi si trova:
Vfb = −βVout (3.44)
Vout = A1Vin +A2Vfb = A1Vin −A2βVout (3.45)
Se il DDA è perfettamente simmetrico, allora A1 = A2 = A, quindi:
Vout =
AVin
1 + βA =
1
β
· Vin
1 + 1βA
(3.46)
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Dalla precedente equazione si ricava il guadagno differenziale Ad:
Ad =
Vout
Vin
= 1
β
· 1
1 + 1βA
(3.47)
Se βA 1, si può sviluppare in serie di Taylor il termine 11+ 1
βA
, ottenendo:
Ad ' 1
β
·
(
1− 1
βA
)
(3.48)
approssimabile a 1β .
Il termine
(
1− 1βA
)
rappresenza l’errore su Ad ed è inversamente proporzionale al-
l’amplificazione A che deve essere sufficientemente alta per ogni tensione di modo
comune d’ingresso.
Se la condizione di perfetta simmetria non fosse valida, si avrebbe:
Ad =
A1
1 + βA2
' A1
βA2
= 1
β
A1
A2
(3.49)
Si possono esprimere le amplificazione A1 e A2 nel seguente modo:
A1 = A′ +
∆A
2 (3.50)
A2 = A′ − ∆A2 (3.51)
In cui: A′ = (A1 +A2)/2 e ∆A = A1 −A2. Si sostituiscono le espressioni di A1
e A2 nella 3.49, ottenendo:
Ad =
1
β
(
A′ + ∆A2
)
(
A′ − ∆A2
) = 1
β
(
1 + ∆A2A′
)
(
1− ∆A2A′
) (3.52)
Se ∆A A′ si può sviluppare in serie di Taylor il termine 1(1−∆A2A′ ) , ottenendo:
Ad ' 1
β
(
1 + ∆A2A′
)(
1 + ∆A2A′
)
= 1
β
(
1 + 2∆A2A′ +
∆A2
4A′2 )
)
(3.53)
Trascurando il termine del secondo ordine, si ottiene:
Ad ' 1
β
(
1 + ∆A
A′
)
(3.54)
Il termine
(
1 + ∆AA′
)
introduce un errore sul guadagno differenziale e si può
attribuire essenzialmente a due cause:
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• Il mismatch tra le due porte d’ingresso
• La differenza tra le tensioni di modo comune in ingresso al DDA che genera
due GM differenti e quindi due amplificazioni differenti.
Per ridurre l’errore sul guadagno differenziale dovuto a quest’ultima causa è neces-
sario minimizzare la differenza tra le tensioni di modo comune in ingresso al PA. Si
introduce un circuito che, agendo sul partitore resistivo che implementa il blocco β,
fa sì che la porta B abbia lo stesso modo comune del segnale d’ingresso (porta A),
senza però alterare il modo differenzaiale della porta B.
La soluzione adottata, riportata schematicamente in figura 3.11, consiste nell’uti-
lizzare un amplificatore operazionale per segnali di modo comune (OA-CM) che
impone un’opportuna tensione Vk sul punto centrale del resistore R1 del blocco β.
Figura 3.11: Schema dell’IA comprensivo di OA-CM.
La caratteristica dell’OA-CM è tale che la tensione d’uscita, Vk, risulta uguale
a:
Vk = ACM (VCMin − VCMfb) (3.55)
Da cui si ricava la differenza tra le tensioni di modo comune:
(VCMin − VCMfb) = Vk
ACM
(3.56)
Il valore di ACM è molto elevato e si ricava dalle simulazioni che (VCMin−VCMfb)
è dell’ordine del µV.
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Per quanto riguarda invece gli effetti degli errori di matching sulle due am-
plificazioni A1 e A2, si potrebbe adottare uno schema di chopper modulation con
port-swapping, come in [5]. In questo lavoro si è preferito adottare una tecnica stan-
dard di modulazione chopper, lasciando eventualmente a svilppi futuri l’eventuale
adozione di tecniche più avanzate.
3.5.2 Analisi dell’errore dovuto al mismatch dei resistori del blocco
β
Di seguito si analizza come un mismatch sui resistori che compongono β generi una
tensione differenziale di errore in ingresso al PA anche per tensione differenziale
d’uscita nulla.
Se le quattro resistenze di β sono affette da errori di matching (ovvero Ri 6= R′i),
si possono rappresentare, con i loro effettivi valori, come in figura 3.12.
Figura 3.12: Schema del blocco β in presenza di errori di matching.
Per ridurre l’errore sul guadagno descritto nel paragrafo precedente, la tensione
Vk è fissata dall’OA-CM, come mostrato in figura 3.11, in modo che la tensione di
modo comune del segnale di feed-back VCMfb sia circa uguale alla tensione di modo
comune d’ingresso VCMin.
Si inizia con il calcolo della tensione VCMfb che, in accordo con la definizione, è
data da:
VCMfb =
(Vfb+ + Vfb−)
2 (3.57)
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Dal circuito di figura 3.12 si ricava la tensione Vfb+:
Vfb+ =
Vout+ − Vk
R2 + R12
· R12 + Vk =
Vout+
2R2 +R1
·R1 + Vk
(
1− R12R2 +R1
)
(3.58)
Si definiscono i seguenti coefficienti di partizione come parametri:
γ = R12R2 +R1
; γ′ = R
′
1
2R′2 +R′1
(3.59)
α = 1− γ = 2R22R2 +R1 ; α
′ = 1− γ′ = 2R
′
2
2R′2 +R′1
(3.60)
Si esprime Vfb+ in funzione di α e γ:
Vfb+ = γVout+ + αVk (3.61)
Si esprime Vfb−, in funzione di α′ e γ′:
Vfb− = γ′Vout− + α′Vk (3.62)
Si consideri il caso in cui la tensione differenziale d’uscita sia nulla, per cui
Vout+ = Vout− = VCMo.
Sostituendo Vfb+ e Vfb− nella 3.57 e ricordando che VCMfb = VCMin si ottiene
la seguente equazione:
VCMfb =
1
2
[
VCMo(γ + γ′) + Vk(α+ α′)
]
= VCMin (3.63)
Ponendo α¯ = (α+ α′)/2 e γ¯ = (γ + γ′)/2 si ottiene:
VCMin = γ¯VCMo + α¯Vk (3.64)
Si risolve l’equazione precedente rispetto a Vk:
Vk =
VCMin − γ¯VCMo
α¯
(3.65)
Calcolata la tensione Vk, imposta dall’OA-CM, si esprime la tensione differen-
ziale di feed-back utilizzando le espressioni 3.61 e 3.62 si ha:
Vfb = Vfb+ − Vfb− = (γ − γ′)VCMo + (α− α′)Vk (3.66)
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Sostituendo il valore di Vk dato dalla 3.65 si trova:
Vfb = (γ − γ′)VCMo + (α− α′)VCMin − γ¯VCMo
α¯
(3.67)
Sviluppando l’espressione otteniamo:
Vfb =
1
α¯
[
VCMo(γ − γ′)α¯− VCMo(α− α′)γ¯ + VCMin(α− α′)
]
(3.68)
Il termine (α− α′) si può scrivere:
α− α′ = (1− γ)− (1− γ′) = −(γ − γ′) (3.69)
Sostituendolo nell’espressione di Vfb si trova:
Vfb =
1
α¯
[
VCMo(γ − γ′)(α¯+ γ¯)− VCMin(γ − γ′)
]
(3.70)
Si sviluppa il termine α¯+ γ¯:
α¯+ γ¯ = (α+ α′)/2 + (γ + γ′)/2 = 1/2 · (α+ α′ + 1− α+ 1− α′) = 1 (3.71)
Si trova infine:
Vfb =
γ − γ′
α¯
(VCMo − VCMin) (3.72)
Come si può notare dall’espressione 3.72, a fronte di una tensione differenziale
d’uscita nulla, nasce una tensione differenziale di feed-back, proporzionale al mi-
smatch tra i resistori e alla differenza tra le tensioni di modo comune d’ingresso e
d’uscita, che va in ingresso al PA provocando un offset sulla tensione d’uscita.
La tensione VCMo è fissata, da progetto, a metà della tensione di alimentazione
mentre la tensione VCMin dipende dalla sorgente e, secondo le nostre specifiche,
deve poter essere libera di variare su un range di tipo rail-to-rail, quindi è quasi
sempre verificata la condizione (VCMo − VCMin) 6= 0. In realtà l’offset è in ingresso
al PA e viene notevolmente ridotto dalla modulazione chopper.
Si noti che i blocchi β e S3, con l’uscita dal blocco S3 in ingresso al blocco β come
rappresentato in figura 3.6, non possono essere montati in sequenza inversa, altri-
menti questo offset, che nasce in uscita dal partitore resistivo, verrebbe modulato
da S3, trattato come un vero e proprio segnale d’ingresso e pertanto non reiettato
dal sistema.
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3.6 Descrizione dei blocchi che compongono l’IA
3.6.1 Preamplificatore
Il preamplificatore PA è stato progettato per avere un guadagno differenziale elevato
nei confronti di due segnali con tensioni di modo comune che variano dal rail inferiore
a quello superiore.
Per queste ragioni si è scelto di realizzare il PA con la topologia Folded-Cascode
Fully-Differential con coppie d’ingresso a NMOS e a PMOS, il cui schema circuitale
è riportato in figura 3.13.
Figura 3.13: Schema del PA.
I generatori di corrente I0 sono implementati nel circuito mediante degli specchi
di corrente semplici.
Le coppie differenziali a NMOS, elaborano segnali d’ingresso con modo comune
VCMin di valore:
VCMin > VGSn + Vmin (3.73)
dove Vmin = VDSsat ' 100 mV è la tensione minima necessaria per il corretto
funzionamento dello specchio di polarizzazione.
Le coppie differenziali a PMOS, elaborano segnali d’ingresso con modo comune
VCMin di valore:
VCMin < VDD − |VGSp| − Vmin (3.74)
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dove Vmin = VDSsat.
Il grafico di figura 3.14 mostra le zone di conduzione delle coppie differenziali in
funzione della tensione di modo comune d’ingresso; in rosso le zone di funzionamento
degli NMOS, in blu quelle dei PMOS.
Figura 3.14: In rosso le zone di lavoro degli NMOS, in blu quelle dei PMOS in funzione
della tensione di modo comune d’ingresso.
Si può esprimere l’amplificazione differenziale Add0, in continua e per piccoli
segnali, come:
Add0 =
vout
vin
= gmINRout (3.75)
dove: vout = vout+ − vout− è la tensioni differenziale d’uscita, vin = va − vb la
tensione differenziale d’ingresso, gmIN la transconduttanza delle coppie d’ingresso
e Rout la resistenza d’uscita del PA.
La Rout vale:
Rout = Rp ‖ [rs11 + rd11(1 + gm11rs11)] ‖ [rs13 + rd13(1 + gm13rs13)] (3.76)
con rs11 = rd9 ‖ 2rd1 ‖ 2rd3 e rs13 = rd15 ‖ 2rd6 ‖ 2rd7.
I termini gm11rs11 e gm13rs13 sono dell’ordine di qualche centinaia e quindi molto
maggiori dell’unità, percui sono lecite le seguenti approssimazioni:
Rout ' Rp ‖ (rs11 + rd11gm11rs11) ‖ (rs13 + rd13gm13rs13) (3.77)
E ancora, trascurando rs11 e rs13:
Rout ' Rp ‖ (rd11gm11rs11) ‖ (rd13gm13rs13) (3.78)
Si è utilizzato un valore di Rp di 420 kΩ, che ci permette, trascurando i termini
differenziali nella 3.78, di approssimare la Rout come:
Rout ' Rp = 420 kΩ (3.79)
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Nel grafico semplificato di figura 3.15 è mostrato l’andamento di gmIN al variare
della tensione di modo comune d’ingresso VCMin che, come detto in precedenza,
determina la conduzione o meno delle coppie differenziali a PMOS o a NMOS.
Figura 3.15: Valore della transconduttanza gmIN in funzione di VCMin. gmn e gmp sono
rispettivamente i valori della transconduttanza della coppia di ingresso n e p.
Il circuito è stato dimensionato per una amplificazione di 200 per tensione VCMin
lontana dai rail e di 100 in caso contrario. Per ottenere la stessa amplificazione in
caso di VCMin = 0 e VCMin = VDD si è dimensionato gmn = gmp.
In tutti gli amplificatori FD è necessario un circuito che permetta di fissare
la tensione di modo comune d’uscita ad un oppurtono valore. In questo caso la
tensione di modo comune d’uscita del PA è stata fissata a circa VREF = 0.93 V ed
equivale alla tensione di polarizzazione dell’integratore.
Il circuito di controllo del modo comune utilizzato nel PA è riportato in figura 3.16.
Figura 3.16: Schema del circuito per il controllo del modo comune del PA.
Questo circuito genera una corrente proporzionale alla differenza tra il poten-
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ziale Vc1 e VREF andando a variare VCMfb1 che a sua volta modifica la corrente I1
che scorre in M9 e M10. Il risultato finale di questa reazione è quello di far tendere
Vc1, che coincide con la tensione di modo comune d’uscita, al potenziale VREF . Per
evitare che il circuito di controllo del modo comune possa innescare oscillazioni a
elevata frequenza, si è posto tra il nodo a potenziale Vc1 e la massa un condensatore
C2 del valore di 20 pF, determinato con un approccio empirico mediante ripetute
simulazioni.
Il circuito funziona correttamente fintanto che valgono le seguenti relazioni per
le correnti di polarizzazione:
ID11 = ID13 (3.80)
e:
ID12 = ID14 (3.81)
Queste correnti si possono scrivere, per tensione VCMin pari a VDD2 , come:
ID11 = ID13 = I1 − I0 (3.82)
e
ID12 = ID14 = I2 − I0 (3.83)
Dimensionando I1 = I2 per VCMin pari a VDD2 il circuito di controllo del modo
comune funziona correttamente. Se però la tensione VCMin è vicina a VDD, la coppia
d’ingresso a PMOS si disattiva e pertanto la ID12 e la ID14 diventano uguali a I2,
creando uno sbilanciamento che il circuito di controllo di modo comune non riesce
più a compensare. Il caso duale si ha con VCMin tendente a 0.
Questo fenomeno è illustrato in figura 3.17.
3.6 Descrizione dei blocchi che compongono l’IA 43
Figura 3.17: Grafico delle correnti di polarizzazione nei casi: a) V1 < VCMin < V 2, b)
VCMin > V 2, c) VCMin < V 1.
Questo problema è stato risolto utilizzando delle coppie d’ingresso fittizie e
opportuni specchi di corrente, come mostrato in figura 3.18.
Le coppie d’ingresso fittizie hanno tutti i drain in comune, in modo che il loro
contributo sul segnale differenziale sia nullo. La loro funzione è quella di attivarsi
quando due delle coppie d’ingresso si disattivano, in conseguenza di un valore di
VCMin vicino ad una delle tensione di rail, per far si che ID11 = ID13 e ID12 = ID14.
L’effetto delle correnti fittizie è mostrato in figura 3.19.
La risposta in frequenza dell’amplificazione del PA, si può approssimare con la
seguente espressione:
APA(jw) =
Add0
(1 + jww1 )(1 +
jw
w2
)
(3.84)
in cui Add0 è dato dalla 3.75, w1 e w2 sono due pulsazioni di polo.
La pulsazione w1, che è la pulsazione di polo più bassa, è determinata dalle
capacità presenti sul nodo d’uscita secondo la relazione:
w1 =
1
RoutCL
(3.85)
In cui CL è data da: capacità di carico dello stadio successivo, capacità parassite
e C1.
La pulsazione w2 è determinata dalle capacità parassite sul source dei MOS a
gate comune (M11, M12, M13 e M14) e si può approssimare con:
w2 ' gm11
Cs11
(3.86)
in cui Cs11 e gm11 sono rispettivamente la capacità totale parassita vista dal
source di M11 verso massa e la transconduttanza di M11. Bisogna considerare che
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Figura 3.18: Schema del PA con in rosso ed in blu i circuiti di correzione per le correnti
di polarizzazione.
Figura 3.19: Grafico delle correnti di polarizzazione e fittizie nei casi: a) V1 < VCMin <
V 2, b) VCMin > V 2, c) VCMin < V 1.
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questa pulsazione di polo non sarà a frequenze tanto alte da poterla trascurare,
perché la capacità Cs11 comprende anche la Cgs11 che, essendo una capacità tra
gate e source, non è trascurabile. Oltre a w1 e w2 sono presenti altri poli secondari,
sempre dell’ordine di gm11Cp , dovuti ad esempio alle capacità parassite associate agli
specchi di corrente. Inoltre in questo circuito è presente anche uno zero a parte
reale positiva dovuto alla capacità drain-gate dei MOS delle coppie d’ingresso e vale
pertanto:
wz ' gmIN
CdgIN
(3.87)
Nella progettazione del PA si è dimensionata una frequenza di taglio sufficientemente
elevata da permettere, al segnale modulato chopper, di non subire grosse distorsioni.
Come illustrato nel paragrafo 3.3, il rumore totale dell’IA è da imputare quasi
totalmente al preamplificatore.
Il rumore in uscita dal PA si può calcolare attraverso un’analisi di piccolo segnale
in cui l’uscita è cortocircuitata a massa e a ciascun MOS è associato un generatore
di corrente di rumore tra drain e source.
Si calcola la corrente d’uscita di cortocircuito come2:
ioutcc = ioutcc+ − ioutcc− ' (in1 − in2) + (in3 − in4) + (in5 − in6) + (in7 − in8)+
+(in9 − in10) + (in15 − in16) + (in9D − in10D) + (in15D − in16D)
(3.88)
Si nota da questa formula che le coppie differenziali fittizie non concorrono al
rumore, contrariamente ai MOS degli specchi di corrente dei circuiti fittizi e del
circuito standard.
Considerando che gli NMOS e i PMOS delle coppie d’ingresso sono uguali tra loro,
si ottiene:
ioutcc ' 2(in1 − in2) + 2(in5 − in6) + (in9 − in10) + (in15 − in16)+
+(in9D − in10D) + (in15D − in16D)
(3.89)
La tensione di rumore d’uscita Vnout vale:
Vnout = ioutccRout (3.90)
2Il contributo dovuto ai MOS a gate-comune è trascurabile rispetto agli altri.
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Si definisce la tensione di rumore riportata in ingresso Vn−RTI come:
Vn−RTI =
Vnout
Add0
(3.91)
Sostituendo Vnout e Add0 nella 3.91 si trova:
Vn−RTI =
ioutccRout
gmINRout
= ioutcc
gmIN
(3.92)
Passando alla densità spettrale di potenza di Vn−RTI , si ottiene:
SV−nRTI =
SIoutcc
g2mIN
(3.93)
e ancora:
SV−nRTI =
1
g2mIN
(4SI1 + 4SI5 + 2SI9 + 2SI15 + 2SI9D + 2SI15D) (3.94)
La densità spettrale di potenza di corrente SIi di un MOS i-esimo è data da:
SIi = g2miSV i (3.95)
dove SV i è la densità spettrale di potenza di tensione riportata in ingresso rela-
tiva al MOS i-esimo ed è composta da una componente termica e una flicker.
SV i si può scrivere come:
SV i = SV THi + SV FKi =
8
3KT
1
gmi
(1 +mi) +
Nfi
(WL)i ·
1
f
(3.96)
con: K la costante di Boltzmann, T la temperatura assoluta, m un parametro
che tiene conto dell’effetto Body (posto per semplicità uguale a 0), Nf il coefficiente
di rumore flicker e WL l’area.
Si scrive la PSD SV n−RTI sostituendo la 3.95 nella 3.94:
SV n−RTI = 4SV 1
(
gm1
gmIN
)2
+ 4SV 5
(
gm5
gmIN
)2
+ 2SV 9
(
gm9
gmIN
)2
+
+2SV 15
(
gm15
gmIN
)2
+ 2SV 9D
(
gm9D
gmIN
)2
+ 2SV 15D
(
gm15D
gmIN
)2 (3.97)
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Definendo Fi il rapporto tra gmi e gmIN , si ottiene infine:
SV n−RTI = 2
[
2SV 1F 21 + 2SV 5F 25 + SV 9F 29 + SV 15F 215 + SV 9DF 29D + SV 15DF 215D
]
(3.98)
I coefficienti F9, F15, F9D e F15D sono stati dimensionati per ridurre l’apporto
a SV n−RTI dei MOS degli specchi di corrente.
Si considerino i primi due termini dell’eq 3.98 che rappresentano il contributo a
SV n−RTI dovuto alle coppie d’ingresso.
Questi termini si possono scrivere, nelle condizioni di lavoro peggiori (ossia per
VCMin vicina alle tensioni dei rail) come:
4SV 1F 21 = 4SV 5
(
gmn
gmn
)2
= 4Sv1
4SV 5F 25 = 4SV 5
(
gmp
gmp
)2
= 4Sv5
(3.99)
Quindi il rumore generato dalle coppie di ingresso si ritrova in SV n−RTI senza
attenuazioni. Per questo motivo sono state dimensionate per avere un Svi molto
basso.
Una buona soluzione può essere quella di far operare questi MOS in sottosoglia
profonda che permette di avere bassissimo rumore termico, ma con le controindica-
zioni dell’aumento dell’area occupata sul chip e delle capacità parassite. Si è scelto
un compromesso tra rumore ed ingombro, dimensionando il circuito per lavorare al
limite della sottosoglia.
Per tutti i MOS che concorrono al rumore riportato in ingresso, si sono scelti area e
corrente necessari a raggiungere l’obiettivo di 40 nV/
√
Hz alla frequenza di chopper
di 20 kHz, per ogni tensione di modo comune d’ingresso.
Le correnti di polarizzazione, usate nel circuito, valgono: I2 = I1 = 80 µA e I0 = 30
µA.
3.6.2 Integratore
Lo schema a blocchi dell’integratore è mostrato in figura 3.20.
Si è scelto di realizzare l’integratore nella configurazione a Gm-Opamp per
usufruire dei seguenti vantaggi:
• Compattezza, in quanto l’op-amp in questa particolare applicazione si può
ridurre ad uno stadio source comune pseudo-differenziale.
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Figura 3.20: Schema a blocchi dell’integratore.
• Bassa impedenza d’uscita, che consente di pilotare direttamente la rete di
reazione β
• Possibilità di integrare il modulatore nel transconduttore
Per il calcolo della funzione di trasferimento di questo circuito, in assenza di
modulazione, si consideri la tensione d’uscita Vout che è data da:
Vout = Vout+ − Vout− = V− + Io1 1
sC1
−
(
V+ − Io1 1
sC1
)
= V− − V+ + 2Io1
sC1
(3.100)
dove V− e V+ sono le tensioni dei terminali d’ingresso dell’amplificatore opera-
zionale. Queste ultime si possono considerare coincidenti (ed uguali al modo comune
d’uscita del transconduttore) in virtù del principio del corto circuito virtuale, per-
tanto la loro differenza si può trascurare.
Se esprimiamo la corrente d’uscita Io1 come:
Io1 = Vin gmOTA (3.101)
Si ottiene per la funzione di trasferimento, VoutVin , quella tipica di un integratore:
Vout
Vin
= 1
s
· 2gmOTA
C1
(3.102)
Dalla 3.102 ponendo VoutVin = 1, si ricava la pulsazione di transizione w0:
w0 =
2gmOTA
C1
(3.103)
Come si è visto nel paragrafo 3.3 se APA = 200 e β = 1/200 la pulsazione di
taglio dell’intero sistema eguaglia la pulsazione di transizione del Gm-C, ovvero:
wp = w0 =
2gmOTA
C1
(3.104)
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Avendo fissato il valore di C1 a 20 pF per ottenere una frequenza di taglio di 1
kHz è necessario un gmOTA di:
gmOTA =
1
2wpC1 ' 0.062 µS (3.105)
Per ottenere tale valore di gmOTA, si è utilizzato in ingresso dei PMOS ottenen-
do il risultato voluto con una lunghezza e quindi un’occupazione d’area inferiore
rispetto alla soluzione con NMOS, grazie alla minore mobilità delle lacune rispetto
agli elettroni.
La corrente di polarizzazione I1 utilizzata per l’OTA è di 13 nA.
Nella figura 3.21 è riportato lo schema del circuito elettrico dell’integratore.
Figura 3.21: Schema del circuito elettrico del blocco integratore comprensivo di modulatore
S2. V kpi e V kni sono opportune tensioni di polarizzazione fissate da circuiti esterni (non
riportati)
Per il corretto funzionamento del circuito è necessario il controllo del modo co-
mune, omesso in questo schema perché analogo a quello utilizzato nel PA.
La resistenza Rp è stata dimensionata con un valore di 100 kΩ per ottenere un
buon guadagno dello stadio operazionale che, trascurando le resistenze differenziali
rd11 e rd9, vale:
AOP ' gm11Rp (3.106)
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Un importante parametro del circuito integratore è la resistenza d’uscita Rout.
Per analizzare il comportamento di Rout al variare della frequenza si può schema-
tizzare metà del secondo stadio dell’integratore, in presenza di un carico RL, come
in figura 3.22.
Figura 3.22: Schematizzazione del circuito elettrico del secondo stadio dell’integratore per
il calcolo di Rout2 .
Si suppone, per eseguire questi calcoli, che la RL sia l’impedenza d’ingresso di
un successivo circuito e sia quindi abbastanza elevata.
Per frequenze per cui C si può considerare un circuito aperto, la Rout2 vale:
Rout
2 = (Rp ‖ RL ‖ rd11 ‖ rd9) = R2 (3.107)
Per frequenze alevate C cortocircuita gate e drain di M11, perciò la resistenza
vista dal gate si può approssimare a 1gm11 e quindi
Rout
2 vale:
Rout
2 =
(
Rp ‖ RL ‖ rd9 ‖ 1
gm11
)
(3.108)
Per ottenere una bassa resistenza d’uscita si è dimensionato 1gm11  Rp, ovvero:
1
gm11
= 1100Rp = 1 kΩ (3.109)
Quindi la Rout2 si può approssimare con:
Rout
2 '
1
gm11
(3.110)
In figura 3.23 è rappresentato l’andamento approssimato di Rout in funzione
della frequenza, ottenuto moltiplicando per 2 la Rout2 .
Una volta calcolata la Rout dell’integratore si può calcolare la resistenza d’uscita
dell’intero IA: RoutIA.
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Figura 3.23: Grafico dell’andamento approssimato, in funzione della frequenza, di Rout.
Si consideri lo schema a blocchi semplificato del circuito dell’IA, mostrato in figura
3.24, a cui viene applicata una tensione di prova vp in uscita e in assenza di segnale
d’ingresso. Il valore di RoutIA è dato dal rapporto tra vp ed ip.
Figura 3.24: Schema a blocchi per il calcolo di RoutIA. vp è un generatora di prova e ip
la corrente che lo attraversa.
Questo schema a blocchi si può rappresentare con lo schema di un circuito
differenziale, valido per piccoli segnali, come riportato in figura 3.25.
Figura 3.25: Circuito alle variazioni dell’intero IA per il calcolo di RoutIA.
in cui: β = 1200 , APA = 200, gm1 la transconduttanza dell’OTA e R1 la relativa
resistenza d’uscita, gm2 la transconduttanza dell’OP-AMP e R2 la relativa resistenza
d’uscita e vp conicide con vd.
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Analizzando il circuito in DC, considerando che βAPA=1, si trova la corrente
ip:
ip =
vd/2
R2
+ gm2v1 (3.111)
Si può scrivere la tensione v1:
v1 = gm1R1vd/2 (3.112)
Sostituendo v1 nella 3.111 si trova:
ip =
vd/2
R2
+ gm2gm1R1vd/2 = vd/2
( 1
R2
+ gm2gm1R1
)
(3.113)
Si calcola RoutIA che coincide con vpip =
vd
ip
:
RoutIA =
vd
ip
= vd
vd/2
(
1
R2
+ gm2gm1R1
) = 2R21 + gm2gm1R1R2 (3.114)
Trascurando l’unità rispetto a gm2gm1R1R2 si ottiene:
RoutIA ' 2
gm2gm1R1
(3.115)
In continua RoutIA vale quindi 2gm2 , che è di circa 2 kΩ, ridotta del fattore gm1R1
dell’ordine delle centinaia. Il valore molto basso di RoutIA in DC permette di non
avere perdite di inserzione in continua con i blocchi successivi all’IA.
Analizzando il circuito a frequenze in cui C si può considerare un cortocircuito,
si calcola ip come:
ip =
vd/2
R2
+ gm2v1 (3.116)
Dal circuito si osserva che v1 coincide con vd2 , quindi:
ip =
vd/2
R2
+ gm2vd/2 =
vd
2
( 1
R2
+ gm2
)
(3.117)
Si calcola RoutIA che coincide con vpip =
vd
ip
:
RoutIA =
vd
ip
= vd
vd/2
(
1
R2
+ gm2
) (3.118)
Essendo 1/gm2 R2, l’equazione 3.118 si può approssimare con:
RoutIA ' 2
gm2
(3.119)
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Quindi, grazie alla reazione locale nel secondo stadio dell’integratore, la RoutIA
rimane sufficientemente bassa anche ad alte frequenze. Se questa reazione locale
non ci fosse, la RoutIA ad alte frequenze tenderebbe ad RL come illustrato in figura
3.26.
Figura 3.26: Grafico dell’andamento della risposta in frequenza approssimata di RoutIA.
Se si volesse convertire in digitale la tensione d’uscita dell’IA con un ADC di
tipo Switched-Capacitor come Σ-∆, il requisito di una bassa resistenza d’uscita è
fondamentale per non avere problemi inerenti all’iniezione di carica dovuta alla fre-
quenza di campionamento relativamente elevata di questi ADC.
Il modulatore S2 è stato diviso in due parti (S2a e S2b), posizionate tra nodi
a bassa resistenza anzichè sui nodi d’uscita, per ridurre il trasferimento di carica
dovuto allo switching delle capacità parassite dalla linea d’uscita positiva a quella
negativa (e viceversa).
In uscita si è utilizzata una corrente di 30 µA che permette di ottenere una bassa
resistenza d’uscita.
3.6.3 OA-CM
Il circuito dell’OA-CM è quello di un è un amplificatore operazionale a due stadi
che amplifica la differenza tra le tensioni di modo comune applicate alle sue due
porte d’ingresso.
La tensione d’uscita è espressa da:
Vout = (VCMa − VCMb)ACM (3.120)
Come descritto nel paragrafo 3.5.1, l’OA-CM viene utilizzato per minimizzare
la differenza tra le tensioni VCMin e VCMfb applicando la sua tensione d’uscita al
punto centrale della resistenza R1 del blocco β.
Per ottenere un comportamento rail-to-rail di tutto l’IA è necessario che l’OA-CM
sia in grado di lavorare correttamente con tensioni di modo comune che vanno dal
rail inferiore a quello superiore. A tale scopo sono state utilizzate sia coppie d’in-
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gresso a NMOS che a PMOS come fatto per il PA.
Lo schema del circuito elettrico dell’OA-CM è riportato in figura 3.27
Figura 3.27: Schema del blocco OA-CM. In alto il primo stadio, in basso il secondo stadio.
Gli ingressi Va e Vb sono differenziali mentre l’uscita Vo è single-ended.
Il primo stadio dell’OA-CM è costituito da un amplificatore Folded-Cascode
composto dai MOS che vanno da M1 a M16, mentre i MOS M17 e M18 e la rete
costituita da R e C, compongono lo stadio d’uscita in classe A.
I gm dei MOS delle coppie d’ingresso sono stati dimensionati per essere uguali
tra loro cioè: gmi = gm con i da 1 a 8. I MOS da M13 a M16, che compongono lo
specchio di corrente a larga dinamica, sono stati dimensionati con un coefficiente di
specchio pari a 1.
La tensione d’uscita Vo, che nel caso ideale dipende solo dalle tensioni di modo
comune e non da quelle differenziali, si può esprimere in funzione dei guadagni dei
singoli stadi:
Vo = (VCMa − VCMb)A1A2 (3.121)
Nel caso in cui siano presenti solo le componenti di tensione a modo comune
(Va+ = Va− e Vb+ = Vb−), le coppie MOS M1-2 e M5-6 si trovano ad essere in
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parallelo e quindi, ai fini del calcolo, possono essere sostituiti da un unico MOS
con gm pari alla somma dei gm dei quattro singoli transistor. Lo stesso si può dire
per M3-4 e M7-8. In queste condizioni l’amplificazione A1 del primo stadio (che è
riconducibile ad un amplificatore Folded-Cascode con ingressi differenziali VCMa e
VCMb), si può esprimere come segue:
A1 = 2(gmn + gmp)R1 = GM1R1 (3.122)
con GM1 = 4gm e R1:
R1 ' (rd11gm11rs11) ‖ (rd13gm13rs13) (3.123)
con rs11 = rd9 ‖ rd1 ‖ rd3 e rs13 = rd15 ‖ rd6 ‖ rd7.
Grazie all’utilizzo di coppie differenziali di tipo p e n non esiste un valore della
tensione d’ingresso tale da interdire le coppie d’ingresso (come visto per il PA) e
pertanto l’amplificazione, anche con tensioni d’ingresso vicino ai valori dei rail, sarà
comunque dell’ordine di gmR1.
Il guadagno A2 del secondo stadio si può scrivere come:
A2 = gm17R2 = GM2R2 (3.124)
con GM2 = gm17 e R2 = rd17 ‖ rd18:
Un’importante parametro è il margine di fase ΦM . Per ottenere un buon margi-
ne di fase si applica la tecnica del pole splitting tramite l’inserimento di una rete di
reazione Rc e Cc inserita tra drain e gate di M17; in questo modo la risposta in fre-
quenza dell’amplificatore OA-CM, AOA−CM (jw), diventa del tipo a polo dominante,
esprimibile come:
AOA−CM (jw) =
A0
(1 + jww1 )(1 +
jw
w2
)
(3.125)
L’andamento di questo tipo di funzione di trasferimento è mostrato nel grafico
di figura 3.28.
Figura 3.28: Risposta in frequenza dell’OA-CM.
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Il guadagno in DC dell’OA-CM, A0, equivale al prodotto di A1 con A2:
A0 = A1A2 = GM1R1GM2R2 (3.126)
La pulsazione di taglio w1, a causa dell’effetto Miller, è praticamente definita
dalla capità Cc secondo la relazione:
w1 ' 1
CMillerR1
= 1(CcGM2R2)R1
(3.127)
Per il prodotto guadagno banda (GBW) del circuito si può scrivere:
GBW = A0f1 = A0
w1
2pi =
1
2pi
GM1R1GM2R2
CcGM2R2R1
= 12pi
GM1
Cc
(3.128)
con la pulsazione di transizione w0 = GM1Cc .
Si è dimensionato il circuito per avere un GBW di circa 1MHz.
Per il calcolo del margine di fase è necessario conoscere il valore della pulsazione
w2 dovuta alle capacità connesse sul nodo d’uscita.
Nel caso in esame vi è la capacità di carico CL, che coincide praticamente con la
capacità d’ingresso di una porta del PA (circa 3 pF nell’implementazione concreta).
Si può pertanto approssimare w2:
w2 ' GM2
CL
(3.129)
Poiché sono noti w1, w2 e w0 (pulsazione a cui corrisponde un guadagno di 0 db
dell’amplificatore) si può calcolare il margine di fase ΦM valutando il contributo allo
sfasamento del segnale dovuto a ciascuna delle tre pulsazioni di polo, sommandoli
tra loro e sottraendo tale somma da 180◦. In questo caso, essendo w0  w1, il
suo contributo allo sfasamento vale praticamente 90◦. Il contributo di w2 si ottiene
calcolando: arctan
(
w0
w2
)
. Con questi valori si ottiene ΦM :
ΦM ' 180◦ − 90◦ − arctan
(
w0
w2
)
= 90◦ − arctan
(
w0
w2
)
(3.130)
E quindi:
ΦM ' arctan
(
w2
w0
)
(3.131)
Il circuito è stato dimensionato per ottenere un rapporto
(
w2
w0
)
= 3 che fornisce
un valore per ΦM di circa 70◦.
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Per il dimensionamento di Rc e valutarne l’importanza, è necessario analizzare
il comportamento della corrente di cortocircuito del secondo stadio dell’OA-CM per
piccoli segnali, il cui circuito equivalente alle variazioni è riportato in figura 3.29.
Figura 3.29: Schema differenziale di piccolo segnale del secondo stadio dell’OA-CM con
uscita in cortocircuito.
Nel circuito di figura 3.29 C2 = Cdb17 + Cdb18 + CL.
Si scrive la corrente d’uscita di cortocircuito i2cc nel dominio delle frequenze com-
plesse come:
i2cc = GM2vo1 − vo1
Rc + 1sCc
= vo1
(
GM2 − sCc
sRcCc + 1
)
(3.132)
i2cc = vo1
[
GM2sRcCc +GM2 − sCc
sRcCc + 1
]
(3.133)
i2cc
vo1
= GM2
sRcCc + 1
[
1− sCc
( 1
GM2
−Rc
)]
(3.134)
Si nota che la funzione di trasferimento i2ccvo1 ha un polo ed uno zero. Si calcola
lo zero sz ponendo i2cc = 0:
GM2
szRcCc + 1
[
1− szCc
( 1
GM2
−Rc
)]
= 0 (3.135)
szCc
( 1
GM2
−Rc
)
= 1 (3.136)
sz =
1
Cc
(
1
GM2
−Rc
) (3.137)
Questo zero, nel caso in cui Rc mancasse, sarebbe a parte reale positiva: sz =
GM2
Cc
e quindi ridurrebbe il margine di fase. Si può dimensionare Rc per togliere un
58 Capitolo 3. Descrizione dell’amplificatore da strumentazione proposto
polo indesiderato oppure spostare sz a frequenze altissime come si è scelto nel caso
in esame, ponendo:
Rc =
1
GM2
' 10.3 kΩ (3.138)
Sostituendo questo valore nella 3.138 si ottiene sz →∞ aumnetando il margine
di fase.
Le correnti di polarizzazione utilizzate nel circuito valgono: I0 = I1 = I2 = 10 µA e
I02 = 30 µA.
Un possibile miglioramento di questo circuitoconsiste nell’utilizzare uno stadio d’u-
scita in classe AB (per esempio con la topologia di ref [6]), che permette di ottenere
le stesse prestazioni con un consumo di corrente minore.
3.6.4 Modulatori FD
I modulatori Fully-Differential S1, S2 e S3 sono circuiti elettronici che permettono
di moltiplicare, modulandolo, il relativo segnale differenziale in ingresso per un’on-
da quadra di ampiezza +1 e -1, con duty-cycle del 50 %, lasciando inalterata la
tensione a modo comune. Sono realizzati utilizzando quattro interruttori elettronici
comandati da una tensione di clock Vck. Lo schema circuitale semplificato di un
qualsiasi modulatore utilizzato nell’IA è mostrato in figura 3.30.
Figura 3.30: Schema semplificato dei modulatori e rappresentazione del segnale di clock
Vck. Nella fase 1 di Vck gli interruttori etichettati con 1 sono chiusi, nella fase 2 di Vck gli
interruttori etichettati con 2 sono chiusi.
Ciascun modulatore si differenzia dagli altri a seconda di come sono implemen-
tati gli interruttori elettronici che lo compongono.
Il modulatore S1 è stato realizzato con interruttori a pass-gate, in modo tale da
poter gestire tensioni d’ingresso (di modo comune) che variano dal rail inferiore a
quello superiore e dummy-switch per ridurre l’iniezione di carica dovuta al modula-
tore stesso (vedi appendice D). In figura 3.31 è mostrato lo schema di un interruttore
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a pass-gate con dummy-switch.
Figura 3.31: Schema di un pass-gate con dummy-switch
Il modulatore S2 è stato implementato nell’integratore dividendolo in due sezioni
come mostrato in figura 3.21: S2a con pass-transistor a PMOS (in alto) e S2b con
pass-transistor a NMOS (in basso), entrambe con dummy-switch. Per comandare
correttamente S2a e S2b è necessario che le tensioni di comando siano in controfase:
Vck per i pass-transistor n e V¯ck per i pass-transistor p. In figura 3.32 sono mostrati
gli schemi di interruttori a pass-transistor (n e p) con dummy-switch.
Figura 3.32: a) Schema di interruttore a pass-transistor n. b) Schema di interrutto-
re a pass-transistor p. La tensione Vck comanda i pass-transistor n e la sua tensione
complementare V¯ck i pass-transistor p.
Il modulatore S3 è stato realizzato con interruttori a pass-gate per gli stessi
motivi di S1, ma senza dummy-switch. Questo perché, essendo posto in uscita
dell’intero IA, le capacità parassite sono sottoposte a grandi variazioni di tensioni
(da Vout+ a Vout− e viceversa) e pertanto il fenomeno più risentito è quello del charge
sharing. Questo fenomeno è legato all’area dei MOS che compongono il modulatore
e pertanto una soluzione con dummy-switch praticamente raddoppierebbe questo
effetto. Per ridurre questo problema si potrebbe pensare di spostare il modulatore
S3 in uscita al blocco β, ma in questo modo si presenterebbe il problema dovuto
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alla modulazione della differenza dei modi comuni descritto alla fine del paragrafo
3.5.
Per il dimensionamento delle W e L di ciascun interruttore, si è scelta una soluzione
di compromesso tra bassa iniezione di carica (che si ha per W piccole) e bassa
resistenza di conduzione (che si ottiene con W grandi). Come lunghezza di drain
si è utilizzata quella minima consentita dalla tecnologia che riduce sia l’iniezione di
carica che la resistenza di conduzione.
Capitolo 4
Risultati delle simulazioni e
conclusioni
In questo capitolo vengono illustrati ed analizzati i risultati delle simulazioni elettri-
che effettuate sul circuito svolte in ambiente Cadence - Virtuoso tramite il simulatore
Spectre di ADE - GXL.
4.1 Simulazioni in DC
In questo paragrafo si analizza il circuito dal punto di vista statico. Il primo test
effettuato riguarda la relazione tra Vout e Vin in funzione di VCM 1. I risultati di
questo test sono mostrati nel grafico in figura 4.1.
Da questo grafico si può notare che, qualunque sia la tensione di modo comune
d’ingresso, l’amplificazione rimane costante.
La dinamica d’uscita dell’amplificatore da strumentazione coincide praticamente
con la tensione di alimentazione VDD = 1.5 V.
Un altro parametro che si può valutare, tramite simulazioni in DC, è quello della
minima tensione di alimentazione necessaria al corretto funzionamento del circuito.
La VDD minima è la VDD che per ogni tensione in ingresso attiva solo una coppia
differenziale del PA, ciò accade quando le zone di lavoro delle coppie differenziali
sono continue e non sovrapposte, come mostrato in figura 4.2.
1Si ricorda che con la notazione Vin e Vout si intendono rispettivamente le componenti
differenziali della tensione d’ingresso e d’uscita. VCM indica la tensione di modo comune d’ingresso.
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Figura 4.1: Grafico della relazione tra Vout e Vin per diversi valori della tensione VCM .
Figura 4.2: a) Rappresentazione delle zone di lavoro per VDD > VDDmin. b) Rappresen-
tazione delle zone di lavoro per VDD < VDDmin. c) Rappresentazione delle zone di lavoro
per VDD = VDDmin
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Si può scrivere VDDmin come:
VDDmin = VGSn + Vmin + |VGSp|+ Vmin (4.1)
Considerando che Vmin = VDSsat e VGS = (VGS − Vt) + Vt = VDSsat + Vt e
sostituendoli nella 4.1, si ottiene:
VDDmin = VDSsat + Vtn + VDSsat + |VDSsat|+ |Vtp|+ VDSsat = 4VDSsat + Vtn + |Vtp|
(4.2)
L’amplificatore da strumentazione in oggetto fa uso di transistor MOSFET a
bassa tensione di soglia (LV), ma ne è stato sviluppato, in parallelo, un altro com-
posto da MOSFET non LV (REG). Stimando le tensioni di soglia per i MOS LV
come Vtn ' 350 mV, |Vtp| ' 450 mV e VDSsat ' 100 mV, si ha:
VDDmin−LV ' 1.2 V (4.3)
Stimando le tensioni di soglia per i MOS REG come Vtn ' 600 mV, |Vtp| ' 700
mV e VDSsat ' 100 mV, si ha:
VDDmin−REG ' 1.75 V (4.4)
In figura 4.3 è riportata la caratteristica di trasferimento nel caso di utilizzo nei
circuiti di MOSFET LV, mentre in figura 4.4 il caso con circuiti a MOSFET REG.
Figura 4.3: Grafico di Vout in funzione di Vin per diversi valori di Vdd con MOSFET LV.
Dal grafico di figura 4.3 si valuta VDDmin−LV ' 1.3 V.
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Figura 4.4: Grafico di Vout in funzione di Vin per diversi valori di Vdd con MOSFET
REG.
Dal grafico di figura 4.4 si valuta VDDmin−REG ' 1.8 V.
4.2 Simulazioni AC
In questo paragrafo si analizzano le prestazioni del circuito nel dominio della fre-
quenza.
La risposta in frequenza dell’IA in oggetto è data da:
Ad(f) = vout(f)
vin(f)
(4.5)
Nel grafico di figura 4.5 è riportato l’andamento, valutato tramite simulazione
AC, del modulo di Ad(f) in scala logaritmica (diagramma di Bode) per diversi
valori di VCM .
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Figura 4.5: Diagramma di Bode del modulo di Ad(f) per diversi valori di VCM .
In figura 4.6 è riportato il dettaglio della zona piatta di |Ad(f)| in cui si può
notare che la risposta in frequenza è praticamente indipendente dal valore della
tensione VCM .
Figura 4.6: Grafico dell’andamento di |Ad(f)| per basse frequenze.
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In figura 4.7 si può valutare come varia la frequenza di polo del sistema, a cui
corrisponde un guadagno di 43 dB, per varie VCM .
Figura 4.7: Dettaglio del diagramma di Bode del modulo di Ad(f) in corrispondenza della
frequenza di polo per diversi valori di VCM .
Come visto nel paragrafo 3.3 la frequenza di polo è proporzionale al guadagno
ad anello aperto del sistema in continua. Tale guadagno è proporzionale all’ampli-
ficazione del PA che dipende a sua volta dalla tensione di modo comune d’ingresso:
è massima per VCM = VDD/2, diminuisce per VCM che si allontana da VDD/2 fino
a dimezzarsi in corrispondenza di VCM = VDD o VCM = 0 V. La frequenza di polo
segue dunque lo stesso andamento.
Nel grafico di figura 4.8 è riportato l’andamento del modulo della risposta in
frequenza a diverse tensioni di alimentazione. Si nota che, per VDD ≥ VDDmin = 1.3
V, |Ad(f)| ne risulta praticamente indipendente.
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Figura 4.8: Andamento del modulo della risposta in frequenza per diversi valori di VDD.
4.3 Simulazioni Noise
L’amplificatore da strumentazione in oggetto è stato progettato e sottoposto a simu-
lazioni utilizzando dei MOS LV. Tuttavia questi transistor non sono caratterizzati
dal punto di vista del rumore flicker e quindi si è progettato, in parallelo, un ampli-
ficatore da strumentazione con MOS REG, il più possibile simile a quello con MOS
LV e alimentato a 3.3 V, su cui eseguire tali simulazioni.
Il circuito utilizzato per le simulazioni Noise è riportato in figura 4.9.
Figura 4.9: Circuito utilizzato per le simulazioni Noise.
In figura 4.10 è riportato l’andamento della PSD della tensione di rumore d’uscita
RTI del circuito in corrispondenza di tre valori di VCM .
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Figura 4.10: Grafico della PSD della tensione di rumore d’uscita riportata in ingresso,
simulato con tre diversi valori di VCM .
Grazie alla modulazione chopper il rumore da considerare in banda base è quel-
lo corrispondente alla frequenza di chopper (20 KHz) e come si può notare risulta
inferiore ai 40 nV/
√
Hz per ogni VCM . L’aumento della PSD-RTI per frequenze
superiori non è da prendere in considerazione, perché è dovuto al crollo dell’ampli-
ficazione del circuito.
In figura 4.11 è riportato l’andamento della PSD della tensione di rumore d’uscita
RTI del solo preamplificatore per tre valori di VCM .
Figura 4.11: Grafico della PSD della tensione di rumore in uscita del PA riportata in
ingresso, simulato con tre diversi valori di VCM .
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In figura 4.12 è riportato l’andamento della PSD della corrente di rumore d’uscita
del circuito composto solo da PA e OTA in corrispondenza di tre valori di VCM .
Figura 4.12: Grafico della PSD della corrente di rumore in uscita dall’OTA, simulato con
tre diversi valori di VCM .
4.4 Simulazioni per l’analisi dei transitori con e senza
metodo Monte-Carlo
In questo paragrafo sono riportati e analizzati i risultati, dovuti a simulazioni di
tipo Transient, necessari a valutare i fenomeni transitori che si sviluppano nell’am-
plificatore da strumentazione.
In figura 4.13 è riportata la tensione d’uscita in risposta ad un gradino di tensione
differenziale d’ingresso di 1 mV a tre differenti valori di VCM .
Da questa figura si può osservare che per VCM che si avvicina ai rail il tempo
necessario per arrivare a regime aumenta. La risposta al gradino è più lenta per
VCM lontane da VDD/2, perché in tali condizioni la frequenza di polo diminuisce.
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Figura 4.13: Grafico di Vout in risposta ad un segnale d’ingresso differenziale a gradino
di 1 mV, per tre differenti valori di VCM .
Se si osserva con maggiore dettaglio cosa accade a transitorio esaurito, figura
4.14, si nota che sono presenti i fenomeni di iniezione di carica e di charge-sharing
dovuti alle capacità parassite degli interruttori che compongono il modulatore posto
in uscita. Per ridurre l’iniezione di carica si sono dimensionati i MOS di questi
interruttori con W piccole, con la conseguenza di resistenze di conduzione non
trascurabili che comportano un errore sul guadagno del sistema. Per diminuire
l’effetto dovuto al charge sharing si sono utilizzati interruttori senza dummy switch.
Figura 4.14: Spike presenti sulla tensione Vout dovuti al modulatore d’uscita.
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Nella figura 4.15 sono riportate le tensioni sui terminali d’uscita, Vout+ e Vout−,
in risposta ad un grandino di Vin per tre differenti valori di VCM .
Figura 4.15: Grafico di Vout+ e Vout− in risposta ad un segnale d’ingresso differenziale a
gradino di 1 mV, per tre differenti valori di VCM .
Per valutare come una variazione di VCM influenzi l’amplificazione del sistema,
si è eseguita una simulazione Transient sottoponendo l’amplificatore ad un gradino
di tensione di modo comune di 90 mV (a partire da 700 mV) e ad una tensione
Vin costante pari a 1 mV, ottenendo l’andamento riportato in figura 4.16. Le figure
4.17 e 4.18 sono ottenute allo stesso modo, ma con gradini di VCM che partono
rispettivamente da 10 mV e 1.49 V2.
Dai grafici delle figure 4.16, 4.17 e 4.18 si può notare che un gradino di 90 mV
di VCM crea su Vout un errore, al massimo, del 2.5 per mille.
2In quest’ultimo caso il gradino è di segno negativo
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Figura 4.16: Andamento temporale di Vout in risposta ad un gradino di VCM di 90 mV
(a partire da 700 mV), ritardato di 1 ms, con Vin=1 mV.
Figura 4.17: Andamento temporale di Vout in risposta ad un gradino di VCM di 90 mV
(a partire da 10 mV), ritardato di 1 ms, con Vin=1 mV.
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Figura 4.18: Andamento temporale di Vout in risposta ad un gradino di VCM di -90 mV
(a partire da 1.49 V), ritardato di 1 ms, con Vin=1 mV.
Mediante simulazioni Transient si è ottenuta la caratteristica ingresso-uscita del-
l’amplificatore, sottoponendo il circuito a tensioni d’ingresso differenziali a gradino
di diversa ampiezza e valutando, in corrispondenza di ciascuno di essi, il valore delle
tensioni d’uscita Vout, Vout+ e Vout−. Tali caratteristiche, ottenute con tensioni di
modo comune del valore di 10 mV, 750 mV e 1.49 V, sono riportate nelle figure 4.19,
4.20 e 4.21.
Figura 4.19: Caratteristiche ingresso-uscita, ottenute per interpolazione di punti, con
VCM = 10 mV.
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Figura 4.20: Caratteristiche ingresso-uscita, ottenute per interpolazione di punti, con
VCM = 750 mV.
Figura 4.21: Caratteristiche ingresso-uscita con, ottenute per interpolazione di punti,
VCM = 1.49 V.
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Dalle figure 4.19, 4.20 e 4.21 si evidenzia che le carattistiche rilevate in funzione
di VCM variano tra di loro in modo trascurabile.
Per valutare quali sono le prestazioni del circuito quando è affetto da errori di
matching o di processo, si è utilizzata una simulazione transitoria di tipo Monte
Carlo, sottoponendo il circuito a una tensione Vin a gradino di ampiezza pari a 1
mV e con VCM = 0.75 V. Il risultato della simulazione è mostrato nel grafico di
figura 4.223.
Figura 4.22: Grafico della risposta alla simulazione Transient Monte Carlo.
L’ingrandimento evidenza l’offset modulato residuo.
Si può vedere che gli errori di matching e di processo generano una tensione di
offset che però, grazie alla modulazione chopper, viene reiettata. In realtà l’offset
viene modulato alla frequenza di chopper e successivamente filtrato ma non elimi-
nato del tutto; infatti esso è ancora presente e lo si può notare nell’ingrandimento
della stessa figura. A differenza del circuito presentato in [5], in questo lavoro si è
deciso di implementare un filtraggio solo del primo ordine, con vantaggi in termini
di semplicità ma minor attenuazione dell’offset ripple.
3 Anche per questa simulazione si è utilizzato il circuito equivalente a MOS REG.
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4.5 Conclusioni
In questo lavoro di tesi si è sviluppato un amplificatore da strumentazione per im-
pedenziometria a basso rumore e offset con modulazione chopper.
La progettazione si è svolta apportando innovazioni e aggiunte a circuiti già preesi-
stenti.
La caratteristica principale di questo amplificatore da strumentazione è la capacità
di lavorare con tensione di modo comune d’ingresso rail-to-rail adattandosi ad even-
tuali variazioni. Per il raggiungimento di questa funzionalità è stata implementata
una tecnica originale che combina il controllo del modo comune sul segnale di feed-
back con un DDA (Difference Differential amplifier) a larga dinamica d’ingresso in
cui viene anche effettuata una variazione adattiva delle correnti di bias.
Il circuito è stato progettato con bassa tensione di alimentazione (1.5 V) e utilizzan-
do MOS Low Voltage. Si è cercato di minimizzare gli spike e le iniezioni di carica
dovute alla modulazione chopper, mediante dummy switch, pass gate e il corretto
dimensionamento degli interruttori elettronici.
4.5.1 Sviluppi futuri
Per migliorare questo amplificatore da strumentazione si può pensare di:
• introdurre la tecnica del port swapping [5] per ridurre ulteriormente l’offset
del sistema
• implementare una funzione di trasferimento di tipo passa basso del secondo
ordine, introducento un altro integratore, per diminuire l’offset modulato
• utilizzare uno stadio d’uscita più efficiente di quello attuale in termini di
capacità di pilotaggio di carichi resistivi.
Appendici
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Appendice A
Equazione di Nernst
In alcuni tipi di sensori elettrochimici la concentrazione di una specie si ottiene
leggendo la differenza di potenziale tra due elettrodi. Da questo potenziale si può
risalire alla concentrazione incognita utilizzando l’equazione di Nernst:
E = E0 + RT
nF
ln
[ ∏ aνoxi,ox∏
aνredi,red
]
(A.1)
Con:
• E potenziale di riduzione
• E0 potenziale di riduzione standard
• R costante universale dei gas
• T la temperatura assoluta
• n numero di elettroni della semireazione
• C Costante di Faraday
• aνoxi,ox attività chimica della specie i-esima ridotta (legata in modo univoco alla
concentrazione)
• aνredi,ox attività chimica della specie i-esima ossidata (legata in modo univoco
alla concentrazione)
• νred e νox coefficienti stechiometrici
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Appendice B
Current Conveyor
Il Current Conveyor fu proposto da Sedra e Smith nel 1968. È un dispositivo a
tre terminali che si comporta da amplificatore con guadagno unitario con replica-
zione della corrente d’uscita. Questo sistema elementare di solito viene utilizzato
per la realizzazione di circuiti più complessi. Ha il vantaggio di avere un prodotto
guadagno-banda maggiore degli op-amp ad esso comparabili, in condizioni sia di
piccolo che di grande segnale. Il relativo simbolo è illustrato in figura B.1.
Figura B.1: Simbolo di un Current Conveyor.
Esistono tre generazioni di Current Conveyor:
CCI: il potenziale su X eguaglia quello su Y. Qualsiasi corrente che scorre in Y
scorre anche in X e viene specchiata in Z, con una impedenza di uscita elevata.
Nella sottocategoria CCI+ la corrente che entra in Y entra anche in Z, mentre
in quella CCI-, la corrente che entra in Y esce da Z.
CCII: la corrente in Y è nulla, il potenziale su X segue quello su Y per un range
maggiore rispetto al caso dei CCI. La corrente che entra in X, che è un punto a
impedenza praticamente nulla, viene specchiata in Z, ma con una impedenza
di uscita molto maggiore di quella relativa ai CCI. Come per i CCI si possono
realizzare CCII+ e CCII-. Una possibile implementazione di CCII è riportata
in figura B.2.
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Figura B.2: Possibile implementazione di un CCII.
Lo schema mostrato in questa figura è essenzialmente quello di un amplifica-
tore operazionale a due stadi chiuso a buffer che garantisce Vx = Vy. L’elevata
impedenza vista da Y garantisce Iy = 0, mentre lo specchio di corrente, com-
posto da M6 e M7, fissa Iz = Ix. La resistenza di uscita vale: Rout = rd7 ‖ rd8.
Le tensioni continue VB1 e VB2 fissano le correnti di polarizzazione.
CCIII: sono dei CCI con la differenza che la corrente entrante in Y genera una
corrente uscente da X.
Appendice C
Specchi di corrente a larga
dinamica
Per la polarizzazione di quasi tutti i circuiti di questo lavoro di tesi, si è utilizzato
degli specchi di corrente a larga dinamica che presentano notevoli vantaggi rispetto
a quelli semplici o a quelli Cascode.
Gli specchi di corrente semplici, che hanno lo schema come quello mostrato in figura
C.1, presentano una resistenza di uscita pari alla resistenza differenziale del drain
di M2 (Rout = rd2), una tensione di ingresso minima Vin min = VGS1 e una tensione
di uscita minima Vout min = (VGS − VT )2.
Figura C.1: Schema di specchio di corrente semplice a MOS.
In molte applicazioni la resistenza di uscita che presentano gli specchi di corrente
semplici può non essere sufficiente e quindi si fa ricorso alla configurazione Cascode.
Gli specchi di corrente Cascode, che hanno uno schema come quello mostrato in
figura C.2, presentano una resistenza di uscita Rout ' gm4rd4rd2 che è gm4rd4 volte
più grande di quella degli specchi di corrente semplici. Gli svantaggi di questa
struttura sono essenzialmente due: tensione di ingresso minima Vin min = VGS1 +
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VGS3 e una tensione di uscita minima Vout min = VGS2 + (VGS − VT )4.
Figura C.2: Schema di specchio di corrente Cascode a MOS.
Per risolvere entrambi i problemi e mantenere una resistenza di uscita elevata,
si fa ricorso agli specchi di corrente a larga dinamica che hanno uno schema come
quello mostrato in figura C.3.
Figura C.3: a) Schema di specchio di corrente a larga dinamica a MOS. b) Circuito di
polarizzazione per la tensione Vk.
In questa configurazione, si nota subito che la tensione minima di ingresso vale
Vin min = VGS1, come per gli specchi di corrente semplici, mentre la resistenza
di uscita Rout ' gm4rd4rd2 è la stessa del circuito Cascode. Rimane da valutare
la tensione minima di uscita e la giusta tensione di polarizzazione Vk affinchè il
circuito funzioni correttamente. In fase progettuale si impone che, per i β dei mos
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del circuito, valgano le condizioni β4β3 =
β2
β1
= ks che garantiscono VGS3 = VGS4 e
VDS1 = VDS2.
Dal circuito si ricava:
Vk = VDS2 + VGS4 (C.1)
Vout = Vk − VGS4 + VDS4 (C.2)
Quindi la Vout min si ha quando VDS4 = VDSsat4, ovvero:
Vout minVk−VGS4+VDS4sat = Vk−(VGS−VT )4−VT4+(VGS−VT )4 = Vk−VT4 (C.3)
La Vout dovrà essere maggiore o uguale della Vout min, quindi:
Vout ≥ Vk − VT4 (C.4)
La tensione Vk deve avere un valore tale da mantenere M1 ed M2 in saturazione,
ovvero con VDS = VDSsat, sostituendo questo valore a VDS2 nella C.1 si ha:
Vk ≥ VDS2sat + VGS4 (C.5)
Se si scegle una tensione Vk tale da mantenere M1 ed M2 al limite della transi-
zione con la zona triodo, si ottiene:
Vout min = VDS2sat + VDS4sat (C.6)
Molto più piccola di VGS + VDSsat propria degli specchi di corrente Cascode.
Questa condizione si ottiene se:
Vk = VDS2 + VGS4 = VDS2sat + VGS4 = (VGS − VT )2 + (VGS − VT )4 + VT4 (C.7)
Ma la tensione Vk è uguale alla VGS5, quindi:
Vk = VGS5 = (VGS − VT )5 + VT5 = (VGS − VT )2 + (VGS − VT )4 + VT4 (C.8)
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Supponendo che VT5 ' VT41 si ottiene:
(VGS − VT )5 = (VGS − VT )2 + (VGS − VT )4 (C.9)
É necessario quindi un corretto dimensionamento di M4 e della corrente di po-
larizzazione di M5.
L’ultima condizione da imporre è che M3 sia in saturazione, ovvero:
VD3 ≥ VG3 − VT3 = Vk − VT3 (C.10)
Con VD3 = VGS1:
Vk ≤ VGS1 + VT3 (C.11)
1In realtà questo non è vero a causa dell’effetto Body, ma VT5 − VT4 è solitamente trascurabile
in quanto tra il source di M5 e quello di M4 c’è solo una differenza di potenziale pari a VDSsat2,
che può essere ridotta a circa 100 mV.
Appendice D
Iniezione di carica
L’inizione di carica è un fenomeno tipico degli interruttori a MOSFET, per il quale
gli interruttori stessi, a causa delle loro capacità parassite, a fronte di rapide va-
riazioni della tensione ai loro capi, iniettano cariche elettriche verso i terminali di
ingresso e uscita ad ogni commutazione delle tensioni di controllo.
Per capire questo fenomeno si consideri il circuito di figura D.1.
Figura D.1: Circuito per la valutazione dell’effetto dell’iniezione di carica.
In questa figura è rappresentato un pass-transistor n, cioè un iterruttore elet-
tronico formato da un NMOS, che collega e scollega il condensatore di carico CL al
generatore di tensione continua VA tramite la resistenza R. I condensatori tratteg-
giati, Cgs e Cgd, rappresentano le capacità parassite associate al pass-transistor e
Vck la tensione di clock che apre e chiude l’interruttore elettronico.
I valori di Cgs e Cgd sono:
Cgs = Cgd =
1
2CoxWL (D.1)
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Si suppone inizialmente l’interruttore chiuso con Vck = VDD, il condensatore CL
sottoposto alla tensione VA e Cgs e Cgd con tensione ai loro capi pari a VDD − VA.
Supponiamo ora che la tensione di clock Vck commuti da VDD a 0. I condensatori
Cgs e Cgd saranno allora sottoposti ad una variazione della tensione ai loro capi pari
a VDD che provoca un’iniezione di carica, per ciascun condensatore, pari a:
∆Q1 = CgsVDD =
1
2CoxWLVDD (D.2)
La carica iniettata da Cgd passa attraverso il percorso a più bassa impedenza
che, essendo la frequenza di commutazione del clock elevata, coincide con il carico
CL.
∆Q1 genera una variazione della tensione di uscita pari a:
∆Vout =
∆Q1
CL
= 12
Cox
CL
WLVDD (D.3)
La tensione ∆Vout rappresenta un errore sulla tensione di uscita che può arrivare
anche alla decina di mV.
La carica iniettata da Cgs passa attraverso il generatore di tensione senza cau-
sare variazioni di Vout. Quanto descritto, è una descrizione molto semplificata di un
fenomeno più complesso che dipende anche da molti altri parametri, come ad esem-
pio: la distrubuzione degli strati interfacciali tra silicio e ossido di silicio, l’effetto
body, il posizionamento di source e drain, la carica dello strato di inversione, ecc...
Per ridurre l’inizione di carica si possono aggiungere, alla struttura a pass-transistor,
degli interruttori fittizzi DS (dummy-switch), secondo lo schema mostrato in figura
D.2 in cui si è sostituito, per indicare l’iniezione di carica, Q1 al posto di ∆Q1 onde
rendere più leggibile lo schema.
Figura D.2: Schema di un pass-trasnsistor con dummy-switch.
Nello schema di figura con V¯ck si intende una tensione di clock in controfase con
Vck. I DS hanno area pari a metà di quella del pass-transistor e pertanto le relative
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Cgs e Cgd iniettano ciascuna una carica pari alla metà di Q1 e, essendo pilotati da
V¯ck, di segno opposto. Il cortocircuito tra drain e source dei DS fa si che le cariche
da loro iniettate compensino, nei nodi J e K, quelle immesse dal pass transistor.
In realtà questa tecnica non elimina del tutto l’iniezione di carica, perché vanno
considerati anche gli errori di matching e il fatto che la ripartizione della carica non
è perfettamente simmetrica (in quanto l’impedenza vista dal nodo J può differire
da quella vista dal nodo K), ma in pratica è in grado di ridurre la carica netta a un
decimo rispetto a quella che si avrebbe senza i DS. Un problema, legato all’utilizzo
di questa tecnica, è che la capacità parassita totale degli estremi dell’intrruttore
(terminali V in e Vout) verso massa raddoppia. Questo può generare problemi di
charge-sharing in alcune applicazioni degli interruttori.
Un altro modo di implementare gli interruttori elettronici è il circuito pass-gate, che
utilizza come interruttore un NMOS in parallelo a un PMOS comandati da tensioni
di clock in controfase, il cui schema è riportato in figura D.3.
Figura D.3: Schema di un pass-gate.
Questa soluzione ha un’iniezione di carica minore di quella dei pass-transistor,
perché le cariche iniettate dal PMOS sono di segno opposto rispetto a quelle iniet-
tate dal NMOS e quindi la carica netta residua è inferiore. Per ottenere questa
compensazione di carica si devono dimensionare i MOS con la stessa area. In realtà
la cancellazione che si ottiene non è altrettanto efficace di quella prodotta dai dum-
my switch, in quanto la dipendenza del valore delle capacità parassite dalle tensioni
Vin e Vout è opposto per i PMOS egli NMOS. Il vero vantaggio della pass-gate
è in realtà legato alla sua capacità di trasmettere segnali con range di variazione
rail-to-rail. Per combinare questo vantaggio ad una efficace riduzione dell’iniezione
di carica si possono aggiungere dummy switch, come mostrato in figura D.4. Anche
in questo caso, ovviamente, abbiamo l’aumento della capacità parassita totale verso
massa.
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Figura D.4: Schema di un pass-gate con dummy-switch.
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